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第 1章 
序論 
1.1 研究の背景 
 経済社会における電気電子技術を，人体に例えると，電気エネルギーは血管を通る血液，
情報通信は神経を通る信号であり，電気電子技術は社会の広く深い範囲にわたって応用さ
れており人類福祉の基盤となるものである．これまで，電気エネルギーの輸送は電線で行わ
れ，送電された電気は工場や家庭でケーブルを介して負荷に与えられてきた．一方，情報は
無線電信の実用化が始まった 19 世紀終わりからすでにワイヤレスで送信されていた．しか
し，近年，電気エネルギーをワイヤレスで伝送する技術が急激に進展してきた．この無線電
力伝送技術は，様々な可能性を秘めている． 
わが国のエネルギー資源はほぼ海外に依存しており，エネルギー自給率(原子力を含む)は
2000 年には 20％であったが，2011 年 3 月 11 日に発生した東日本大震災以降，原子力発電
がほぼ停止し，2013 年の自給率は 6％まで低下している[1]．このエネルギー問題の解決策
として，1970 年代頃から研究されている宇宙太陽光発電システムが次世代の発電システム
として期待を集めている．近年，我が国で無線電力伝送の地上実験が行われ，実用化への端
緒が開かれた[2]．この発電システムは，宇宙空間に太陽電池を備えた衛星を配置し太陽光
発電を行って電力を得て、そのエネルギーを、マイクロ波という電線を用いない方式で地球
上に送り、地球上で電力を使用しようというコンセプトで，無線電力伝送の究極の目標とな
っている． 
また，2013 年から大規模エネルギー蓄積機能をもつ「海洋インバースダム」の実現に向
けた検討が開始された[3]．海洋インバースダムは気候の影響を全く受けず動作する電力の
バッファリング機能をもつ海水による揚水発電システムである．この海洋インバースダム
に衛星からのマイクロ波エネルギーを受けるレクテナを設置することにより大陸間のグロ
ーバルな電力システムが期待される．地上における無線電力伝送技術の活用例としては，人
が立ち入ることのできない危険な場所に作業ロボットを入れ，ロボットの電源としてケー
ブルを使うことなく無線で電力伝送することや電気自動車への充電に無線電力伝送技術を
使用することが研究されている．さらに，スマートフォンのワイヤレス充電など身の回りの
電気電子機器，情報機器のケーブルレスに向けてワイヤレス給電が普及しつつある． 
次に，IoT(Internet of things)といわれる情報通信技術の進展である．これは，あらゆる「モ
ノ」をインターネットでつなぎ，センサと通信機能をもった「モノ」に対してインターネッ
トを介して「モノ」をコントロールしたりモニタリングしたりすることにより，安全で快適
な生活を実現しようとするものである．近年，センサをワイヤレスでつなぐワイヤレスセン
サネットワークが普及しはじめ，センサのバッテリーレス化の解決策としてエネルギーハ
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ーベスティングが注目を集めている．ワイヤレスセンサネットワークの応用としてトンネ
ルや橋梁そして高速道路などのインフラの老朽化のモニタリング，ICT(Information and 
Communication Technology)農業による農作物の飛躍的な生産率向上や農作業の能率向上そ
して植物工場，エネルギーマネジメントシステムでのビルや家庭の消費電力計測による省
エネルギー，ボディエリアネットワーク (BAN: Body area network)により体の健康
状態と活動状況をリアルタイムにモニタし、生活習慣病予防，高齢者見守りそし
て看護の負担を軽減するなどワイヤレスセンサネットワークの概念は広がりつつある
[4]．今後，情報のみならず電力もワイヤレスで送るという無線電力伝送が普及するうえで，
キーデバイスとなるのが整流回路を含むアンテナすなわちレクテナである．また，レクテナ
を用いて放送や通信の電波から電力を得る電磁波エネルギーハーベスティングも可能とな
ってきている． 
 
1.2 無線電力伝送の技術動向 
 無線電信は 19 世紀にすでに実用化されていたが，無線電力伝送にも 100 年以上の歴史が
ある．1831 年にマイケル･ファラデー(Michael Faraday)によって電磁誘導現象が発見され，
ジェームズ･クラーク･マクスウェル(James C. Maxwell)[5]が 1864 年に電磁波の存在を予言
し，1888 年にハインリヒ･ルドルフ･ヘルツ(Heinrich Rudolf Hertz)が実験的に電磁波を示し
た．それから 10 年ほどでニコラ･テスラ(Nikola Tesla)[6]が 1899 年に，150kHz，300kW のエ
ネルギー放射実験を行っている．しかし，150kHz では波長が長すぎたため，300kW と電力
が大きくても放射後に拡散してしまいテスラの実験は不成功に終わった[7]．そのため，電
磁波の応用はグリエルモ･マルコーニ(Guglielmo Marconi)らにより開発された通信が主流と
なり，長らく無線電力伝送は日の目をみることはなかった．テスラ以後，無線電力伝送をマ
イクロ波という高周波を用いて実証化したのは1960年代のウィリアム･C･ブラウン(William 
C. Brown)である．1964 年に行われたヘリコプタへのマイクロ波無線電力実験では約 20m 上
空に10時間以上滞空し続けた．その時のヘリコプタでの受電直流電力は約270Wであった．
送電システムは 2.45GHz のマグネトロンと導波管スロットアンテナを用いていた[8]．ブラ
ウンの無線電力伝送実験の成功に触発され，1968 年にピータ･E･グレーザ(P. E. Glazer) [9] 
によって宇宙太陽発電所 SPS（Solar Power Satellite/Station）が提唱された．その後，米国や
欧州では様々なタイプの宇宙太陽光発電システム SSPS(Space Solar Power System)のコンセ
プトがまとめられたが，最近においては日本以外の各国は，財政上の問題や政策上の方針な
どにより，国としての継続的な研究は行われていない状況にある．我が国では，1980 年代
から SSPS に関する組織的な研究が開始され，90 年代には，宇宙科学研究所 (現：宇宙航空
研究開発機構 JAXA)を中心に 1 万 kW 級の設計が，2000 年代に入り JAXA 及び経済産業省
により 100 万 kW 級の SSPS の検討が行われた[10]．JAXA では，km 級の巨大な太陽電池パ
ネル及び送電アンテナパネルで構成される宇宙太陽光発電システムの実現を目指して研究
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が進められている[11]．また，宇宙太陽光発電システムの技術を地上で応用しようという試
みも我が国でなされている．一般財団法人宇宙システム開発利用推進が，経済産業省から受
託した「平成 24 年度太陽光発電無線送受電技術の研究開発事業」の一環として，三菱重工
業株式会社が請負業務として実施したもので平成 27 年 2 月 24 日に送電電力 10kW，送電距
離 500m の試験を無事成功している[2]. 
無線電力伝送方式の技術については学術的にも議論されており，明確な定義が存在して
いるわけではないが[12]，大きく 3 つの方式に分けるのが一般的である．電磁誘導方式，共
鳴送電方式，電磁波方式である．電磁誘導方式は一般に kHz オーダーで用いられることが
多い．共鳴送電は一般に MHz オーダーが用いられるが，kHz のシステムや GHz のシステム
の研究例もある．2006 年の MIT(Massachusetts Institute of Technology)による共鳴送電の提
唱は，無線電力伝送の新たな実用化に道を開いた[13]．電磁波方式はアンテナから高効率送
電のためには高周波が必要となるため，GHz 以上のマイクロ波がよく用いられ，マイクロ
波無線電力伝送と呼ばれる． 
近傍界利用の無線電力伝送方式として，電磁誘導方式，共鳴送電方式があり，遠方界利用
の方式としてマイクロ波方式がある． 
近傍界から遠方界への移行は徐々に生じ、そのあいだに明確な境界があるわけではない
が、その電磁界の波長をとして/(2)までを近傍界、それよりも遠くを遠方界と考えるこ
とが多い。例えば、周波数が 1GHz の場合、その波長はおおよそ 0.3m で、λ/(2)は 48mm と
なる。表 1-1 に 3 つの方式の比較を示す[14]． 
 
表 1-1 無線電力伝送の比較 
 
 近傍界 遠方界 
電磁誘導方式 共鳴送電方式 マイクロ波方式 
利用物理 磁場 共鳴・磁場 電磁界 
方式 コイル 共振器(コイル＋C) アンテナ 
伝送効率 高 高 低～高 
距離 短 中 短～長 
周波数 数百 kHz 以下 数 M～数百 MHz 中波～マイクロ波 
電力 中～高 中～高 低～高 
法律 
高周波利用設備 高周波利用設備 
電波法 
電波法 電波法 
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次に無線電力伝送の 3 つの方式の具体例を以下に述べる. 
(1) 電磁誘導方式 
 株式会社ダイヘンが開発した AGV(Automatic Guided Vehicle)自動搬送台車は，電磁誘導現
象を利用した無線電力伝送で動作する．高周波電源で発生させた電力を用いて送電コイル
部分に高周波の交流磁界を発生させ，その交流磁界により受電コイル部に発生する誘導起
電力を電力として取り出している．また，受電コイル部と負荷との間でインピーダンス整合
回路を入れ，電力伝送が効率よく行われるようにしている[16]． 
 
(2) 共鳴送電方式 
 株式会社 IHI が開発した EV(Electric Vehicle)電気自動車/PHEV(Plug-in Hybrid Electric 
Vehicle)プラグインハイブリッド向け非接触給電システムは磁界共鳴方式を利用して無線
電力伝送を行っている．電源に接続された送電用コイルと特定の共振周波数をもつ整合回
路，負荷に接続された受電用のコイルと受電側整合回路を対向させる．送電コイルの周囲に
交流磁界を発生させ，磁界の一部は受電側コイルに鎖交し，誘導電流が流れる．この誘導電
流によってバッテリを充電するものである．トランスと異なる点は共振回路を利用する点
である．共振現象を用いることで磁気的に密結合であるトランスに比べ，磁界共鳴方式は低
結合ながらも電力伝送が可能となり，コイル間の位置ずれやバッテリの充電電圧の変動が
あっても高効率で大電力の電力伝送が可能になる[17]． 
 株式会社村田製作所では電界結合型ワイヤレス電力伝送モジュールを 2011 年 8 月に量産
を開始した．送電装置は送電モジュールと送電電極で構成され，受電装置は受電電極と受電
モジュールおよび DC-DC コンバータで構成する．送電モジュールは昇圧トランス，インバ
ータ回路，制御回路で構成し，受電モジュールは降圧トランス，整流回路で構成する．電界
を介して電力伝送された交流電力は，受電装置で直流電力に変換され，安定した電圧を 2 次
電池を備えた電子機器に供給する．タブレット端末への充電などに応用され，大きく位置ず
れしても伝送効率の低下が 20%程度の低下で，消費者にとって使いやすい充電システムに
なっている[18]． 
 
(3) マイクロ波方式 
マイクロ波方式としては作業用ロボットへのマイクロ波送電の例がある[17]．送電系は平
面アレーアンテナ，ウィルキンソン電力分配等の RF 回路，FET への DC 電圧印加のための
電源回路などで構成されている．受電系はレクテナ素子を6Vの一定出力電圧で動作させる．
レクテナアレーを 3 つのブロックに分割し，各ブロック間を直列接続して総出力電圧を 18V
で動作させる． 
図 1-1 に，3 つの方式について電力伝送距離と送電電力との関係を示す[19]． 
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1.3 電磁波エネルギーハーベスティングの技術動向 
近年，エネルギーハーベスティングはいつでもどこでもバッテリーレス，ワイヤレスそし
て CO2を排出しない環境にやさしい技術として注目を集めている[20]．電磁波エネルギーハ
ーベスティングとは，放送や通信などで使われている様々な電波を電力に変える技術の総
称である．RF‐DC 変換の高効率化はレクテナでは最も大切である．RF エネルギーハーベ
スティング効率化のためのレクテナアレー形状について報告がされている[21]．また，低密
度電力の下で適した他のいくつかのレクテナアレーも発表されている[22]．Colorado 大では，
広帯域(2-18GHz)レクテナアレーからの電力回収を報告している．2.5nW から 250mW の電
波の入力で最大 20%程度の変換効率があることを確認している[23]．Intel 社(アメリカ)はデ
ジタル TV 放送をハーベスティングできる装置 WARP(Wireless Ambient Radio Power)を試作
した．放送局から発信した電波(674MHz～680MHz：960kW Effective Radiation Power)を 4.1km
離れた地点でログペリアンテナ(5dBi)を用いたレクテナで，8kの負荷に 0.7V を誘起させ
た．これは 60μW のハーベスティングに成功したことになる[24]．ATR 波動工学研究所とル
ネサスエレクトロニクス株式会社では 215MHz 帯の V-High マルチメディア放送，500MHz
帯の地上波デジタル放送，875MHz 帯の携帯電話基地局からの 3 つの周波数帯からの電磁波
エネルギーを 1m2 のアンテナパネルで回収し，1.5V で 100μW の DC 電力回収が可能である
ことを確認している[25]． 
 
 
図 1-1 無線電力伝送距離の送電電力依存性の比較 
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1.4 レクテナ 
1.4.1 過去のレクテナ 
無線電力伝送，電磁波エネルギーハーベスティングにおいて，受電に際してキーデバイス
となるレクテナ（rectenna）とは，整流回路とアンテナを一体化したデバイスであり，rectifying 
antenna から生まれた言葉である．1960 年代にマイクロ波を用いた無線電力伝送の研究を推
進した William C. Brown（アメリカ）がレクテナという単語を提唱した。1963 年に Brown に
より開発された世界初のレクテナは 2.45GHz で動作する．1964 年，燃料なしのヘリコプタ
実験で使われた string-type レクテナでは 7W の出力で約 40％の効率であった[26]．Brown が
開発した最初のシングルシャント型レクテナはダイポールアンテナ，LC ローパスフィルタ
を使用しており，整流器はシングルシャントである．1975 年，Goldstone での実験では，周
波数は 2.388GHz で RF-DC 変換効率は約 82％を達成した[27]． 
CRL(Communication Research Laboratory 通信総合研究所，現 NICT 情報通信研究機構)で
開発されたレクテナはマイクロストリップラインの給電線を 2 個使用し差動モードで動作
する．アンテナを通しての 2 点給電で，2.45GHz で動作する[28]．また，CRL は京都大学，
神戸大学ほか複数の民間企業と協力して，小型模型飛行機を飛行させる MILAX 実験
(MIcrowave Lifted Airplane eXperiment)を行い，その中で受電用レクテナの開発を担った[29]． 
長岡技術科学大学が開発した成層圏無線中継システム用レクテナは日本オリジナルのレ
クテナである．2.45GHz で動作する．RF 入力 500mW に対して変換効率 70%程度が得られ
ている．このとき DC 出力電力は最大 1034mW が得られた．入力フィルタはダイオードの
非線形性により発生する高調波の再放射を防止する．ラットレースハイブリッド回路によ
り RF 電力を逆相 2 分配し，2 本のダイオードで全波整流を行う[30]． 
5.8GHz で動作する高効率レクテナは Texas A&M University で開発された．RF-DC 変換効
率は入力 50mWのとき 82%である．このときの負荷は 327である[31]．ISMバンド(industrial-
scientific-medical bands)の 2.45GHz と 5.8GHz の二周波数レクテナは Texas A&M University で
開発された．シングルシャント型整流器を用いたレクテナである．2.45GHz で 84.4％，5.8GHz
で 82.7％といずれの周波数においても高効率を達成している[32]．弱電用整流回路で 5.8GHz
シングルシャント整流回路のレクテナが京都大学と三菱電機株式会社で開発された．1mW
のマイクロ波入力で変換効率ほぼ 50%の高効率レクテナを実現している[33]．また，京都大
学で 2.45GHz のレクテナで，6 個のショットキーバリアダイオードを使った整流回路のとき
に入力電力 0.1mW で 55.3%の変換効率を計算値で得ている[34]．その他，弱い電波環境にお
いてレクテナに使用されるダイオードの特性が変換効率に及ぼす影響の研究[35]や高効率
化のための最適負荷の研究[36]，メタマテリアルを用いて変換効率を向上させる研究[37]な
ど様々な試みがなされている．我々のグループでも，二つのアンテナ素子で受信した電波を
逆相でダイオードに印加することによって低電力密度下でも良好な RF‐DC 変換特性が得
られるディファレンシャルレクテナを提案している[38]‐[40]． 
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1.4.2 レクテナの原理 
電磁波のビームを発生し，レクテナへ送る場合，無線電力伝送となり，空間に分布する放
送波や通信波を受けて電気を取り出す場合はエネルギーハーベスティング，環境発電と呼
ばれる技術となる．レクテナはマイクロ波無線電力伝送，電磁波エネルギーハーベスティン
グにおいてキーデバイスとなる重要な要素である． 
レクテナはアンテナと整流回路から構成されており，アンテナで集めた電波を整流回路
で直流に変換する．レクテナの基本構造は以下の 1～4 の部分から構成される[41]． 
1 受電アンテナ 
2 高調波再放射阻止用低域通過フィルタ 
この入力フィルタは、ダイオードにより発生する高調波がアンテナから再放射され
て他の通信等に影響を及ぼさないようするためのもので、基本波は無損失で通過させ
ることが理想である[42]． 
3 ダイオード（整流回路） 
レクテナの整流回路で重要なのはダイオードである．特に，高周波では立ち上がり電
圧が 0.1V～0.3V 程度と小さいショットキーバリアダイオードを用いた整流器が用いら
れる．ショットキーバリアダイオードとは金属と半導体の接合ダイオードのことで，pn
接合で生じる少数キャリアの蓄積現象がないので，高速で動作し，高周波スイッチング
用として多く用いられている[43]． 
4 出力平滑フィルタ 
この出力フィルタは整流された脈流を平滑回路でリプルの小さいよりよい直流にす
るための低域フィルタである． 
レクテナのアンテナから回路へ入射した電力のうち，整流回路で直流電力に変換される
電力の効率が RF-DC 変換効率である．レクテナの変換効率ߟは次の式で表される[32]． 
ߟ ൌ ୈܲେ
௥ܲ
ൈ 100	ሺ%ሻ (1.1) 
ここで，PDCは負荷抵抗での DC 出力電力であり，Pr はレクテナのアンテナでの受信電力
である．Pr はフリスの伝達公式により次のように表される． 
ここで，実効開口面積 Aeは次のように表される． 
ただし，Ptは送電電力，0は波長を表す．Gtと Grはそれぞれ送電アンテナと受電アン
テナの利得を表し，Rは送受電アンテナ間距離を表す．電力密度 PDは次式で求められる． 
௥ܲ ൌ ௧ܲ ൬ ߣ଴4ߨܴ൰
ଶ
ܩ௥ܩ௧ ൌ ௧ܲܣ௘ ܩ௧4ߨܴଶ (1.2) 
ܣ௘ ൌ ߣ଴
ଶܩ௥
4ߨ  (1.3) 
ୈܲ ൌ ௥ܲܣ௘ ൌ
௧ܲܩ௧
4ߨܴଶ (1.4) 
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図 1-2 にレクテナの回路としてよく使われるシングルシャント全波整流回路を示す．この
回路はダイオード一つを回路に並列に挿入し，出力フィルタとして/4 線路と並列キャパシ
タで構成される．必要に応じて DC/DC または DC/AC コンバータが接続される[41]． 
図 1-2 の整流回路を無損失伝送線路とするとダイオードから負荷側を見たインピーダン
ス Zinは/4 線路により偶高調波では短絡となり偶高調波を通す．また，奇高調波では Zinは
開放となるため奇高調波を遮断する．ダイオードから負荷側に流れる電流は偶高調波のみ
で構成されるため全波整流波形になる[44]．ダイオードを理想的なダイオードとするとダイ
オード１つで理論効率は 100％となる(付録 C 参照)． 
整流回路には直流変換用のダイオードと，整流されてつくられた脈流を平滑化するコン
デンサを組み合わせる．レクテナに用いる整流回路には様々な回路方式があり，半波整流回
路（理論変換効率 50％），ブリッジ型全波整流回路（理論変換効率 100％），シングルシャン
ト全波整流回路（理論変換効率 100％），チャージポンプ整流回路（昇電圧式）などがある．
これらの中で，多くの機器で利用されている回路は，１つのダイオードで理論上 100％の変
換効率を実現できるシングルシャント型や，弱い電磁波の入力電力でも高電圧を発生でき
るチャージポンプ整流回路である[45]． 
 
 
図 1-2 レクテナの一般的ブロック図 
(シングルシャント全波整流回路の例) 
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1.5 研究の目的 
本研究では，マイクロ波を使った無線電力伝送技術や電磁波エネルギーハーベスティン
グ技術においてキーデバイスとなるレクテナについて，高性能かつ高機能化を図ることを
狙いとする．レクテナの課題として，高効率化，小型化，広帯域化，広角化がある．これら
の課題のうちこれまで広角化についてほとんど研究がなされていない．これはアンテナの
アレー化により利得を向上させようとすると，電波が斜め方向から到来した場合，アレーア
ンテナの指向性が鋭く狭くなり急激に変換効率が低下するという困難な課題があるからで
ある．そこで，真正面方向からずれた方向からの電波でも，有効に電磁波エネルギーを直流
電力に変換できる広角指向性を有するレクテナについて研究することを目的とした． 
本論文では，平面アレーアンテナやマイクロ波伝送線路等を含むマイクロ波回路および
高周波用のショットキーダイオードを用いた整流回路を一体化して広角指向性を有する高
性能レクテナについて詳細に検討し，その特性を明らかにする． 
図 1-3 に広角指向性レクテナに関する研究のコンセプトを示す．この図は電磁界において
 
図 1-3 研究コンセプト 
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波動信号処理と呼ばれる RF 演算処理技術を活用してマイクロ波などの高周波帯での応用
展開を示す[46]． 
電磁界におけるいわゆる波動信号処理の高周波帯へ応用するにあたり，簡易な構造で高
機能な先進的なアンテナ[47]は未来のワイヤレスシステムに不可欠である． 
近年，私たちの生活においてスマートフォンや無線 LAN のような無線通信システムが広
く使われ，近い将来あらゆるものがインターネットにつながってくる．このとき，ワイヤレ
スで接続されることが便利である．アンテナ工学とマイクロ波工学を融合したワイヤレス
技術の機能高度化がますます進展していくであろう．そのような先進的なアンテナへのい
くつかのアプローチがある[48]．例えば，平面アンテナとマイクロ波回路を一体化した両平
面回路技術[49]による各種のアンテナが報告されている．その事例として，我々の研究室で
も平面アンテナとマイクロ波機能回路を一体化した到来角推定アンテナ[50-51]，ビームス
テアリグアンテナ[52]そして偏波可変アンテナ [53-61]のようないくつかの先進的なアンテ
ナを提案してきた． 
本研究で処理対象となるレクテナの波動信号は，自由空間を伝搬する電磁波である．レク
テナは，電磁波動エネルギーを直流電力に変換する整流回路を含むアンテナである．ここで
は，4 素子マイクロストリップ平面アレーアンテナにマイクロストリップ線路・スロット線
路で構成する 180°ハイブリッド回路(マジック T)を一体複合化し，高周波用デバイスの一つ
であるショットキーダイオードを装荷して広角指向性レクテナを実現する． 
1.6 本論文の構成 
第 2 章では，マイクロストリップアレーアンテナとマイクロストリップ T 型マジック T
を一体化した一次元 E 面広角指向性レクテナについて述べる．ここで本論文の骨子となる
広角指向性レクテナの原理について詳しく述べる．このレクテナで受信した電波を同相成
分と逆相成分別々に二つのダイオードで整流し，各直流出力を合成する．合成の方法として
ダイオードを並列接続する方法と直列接続する方法があり，それぞれについてその特性を
詳細に評価する． 
第 3 章では，一次元 H 面広角指向性レクテナについて述べる．マイクロストリップアレ
ーアンテナにスロット T 分岐を一体化した H 面広角指向性レクテナを提案する．H 面広角
指向性を実現するため，スロット T 型マジック T が重要な働きをしていることに言及する．
また，試作レクテナの特性改善を行い，H 面においても広角化が実現できることを述べる． 
第 4 章では，E 面及び H 面両面の二次元広角指向性を実現するレクテナ用の平面アレー
アンテナについて述べる．二種類のマジック T を用いた同相/逆相 3 給電アレーアンテナを
提案する．このアンテナの特性についてシミュレーションで検討し，この平面アレーアンテ
ナが二次元広角指向性レクテナだけでなく，二次元のモノパルス到来角推定アンテナやビ
ームステアリングアンテナなどへ応用が出来ることにも言及する． 
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第 5 章では，無給電素子による同相給電/逆相給電平面アレーアンテナの高利得化につい
て述べる．E 面広角指向性同相/逆相給電アンテナに無給電素子を装荷して利得向上につい
て詳細に検討し，最大利得を示す無給電素子間隔および高さを求める． 
第 6 章は，本論文を総括した結論である． 
図 1-4 に本論文の構成を以下に示す． 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 1-4 論文の構成 
 
 
 
第 1 章 序 論 
 ・研究背景 ・技術動向及び原理 ・研究の目的 ・本論文の構成 
 
第 2 章 
一次元広角指向性
レクテナ 
（E 面指向性 ） 
第 3 章 
一次元広角指向性
レクテナ 
（H 面指向性） 
第 4 章 
二次元広角指向性を実現するレクテナ用の 
平面アレーアンテナ （E 面+H 面） 
第 5 章 
無給電素子による同相給電・逆相給電マイクロ 
ストリップアレーアンテナの高利得化 
第 6 章 結 論 
 ・謝辞 
 ・参考文献 
 ・付録（実験方法,レクテナ用アンテナの寸法,式の誘導など） 
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第 2 章 
E 面広角指向性レクテナ 
 
2.1 はじめに 
まず，2.2 では本提案レクテナの原理と構成について述べる．2.3 では本レクテナの設計
及び同相成分と逆相成分をそれぞれ整流する二つのダイオードの接続方法について述べ
る．2.4 では，試作レクテナを用いた特性の評価結果を示し，本レクテナのコンセプトを
実証する．2.5 はむすびである．アンテナをアレー化しアンテナ利得を上げることでダイ
オードに印加する RF 電力を大きくし，低い電力密度下でも良好な RF‐DC 変換特性を得
ることが考えられるが，この場合には利得の向上に伴って指向性が鋭くなり，電波の到来
方向のずれに対して急激に変換効率が低下するという課題が生じる．そこで，本章では，
利得の高いマイクロストリップアレーアンテナとマジック T を用いて，受信波を同相成
分と逆相成分に分け，それらを二つのダイオードで整流する新しい E 面広角指向性レク
テナを提案する[62]，[63]．本構成は，二つのアンテナ素子を用いることで，アンテナ利
得を向上させるとともに，同相・逆相成分を別々に整流することにより通常のアレーアン
テナで生じる受信位相差に伴う利得の低下を防ぐことができる．また，構造的には両平面
回路技術[49]，[64]を用いることでマジックＴとアンテナを非常にコンパクトに一体化す
ることができる．  
 
2.2 広角指向性レクテナの原理と構成 
2.2.1 基本原理 
 
 図 2-1 に提案する広角指向性レクテナのブロック図を示す．二つのアンテナ素子と一つ
のマジック T，二つの整流用ダイオードで構成されている． 
 各アンテナを無指向性として，二つのアンテナで受信した電波を同相合成したものは，
式(2.1)で与えられる． 
ܣ
√2 ݁
௝ሺఠ௧ାఝଶሻ ൅ ܣ√2 ݁
௝ሺఠ௧ିఝଶሻ ൌ √2ܣcos߮2 ݁
௝ఠ௧								ሺ2.1ሻ 
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ここで，Aは受信した電波の振幅であり，φ は受信位相差である．左辺の 1/√2 は合成回
路の S パラメータである．したがって，電波が正面方向から到来した場合，すなわち，受
信位相差 φが 0 の場合には，√2倍の振幅（2 倍の電力）が得られるが，電波が斜め方向か
ら到来した場合には，二つのアンテナ素子で受信した電波の位相差 φ により利得が低下
する．これは図 2-2 のベクトル図において青い矢印で表すように位相差により生じる逆相
成分が打ち消しあうためである．この逆相成分を足し合わせたものは式(2.2)で与えられる． 
ܣ
√2 ݁
௝ሺఠ௧ାఝଶሻ െ ܣ√2 ݁
௝ቀఠ௧ିఝଶቁ ൌ √2݆ܣsin߮2 ݁
௝ఠ௧								ሺ2.2ሻ 
したがって，これらの同相成分と逆相成分を別々に DC 電力に変換して利用することによ
って，一つのアンテナ素子で受信した電力 A2 の 2 倍の電力が利用できる．そこで，この
逆相成分を効率的に利用するためにマジック T を用いて同相成分と逆相成分を分離し，
同相成分はダイオード D1，逆相成分はダイオード D2 で整流した後 DC 電力を合成する
構成とした．これにより RF 電力の同相成分だけでなく逆相成分も直流に変換し，利用す
ることができる．ここで，図 2-2 において，アンテナ素子#1 で受信した電波のベクトル
OA の位相角は φ／2，同様にアンテナ素子#2 で受信した電波のベクトル OB の位相角は，
－φ／2 としている． 
 
 
 
図 2-1 広角指向性レクテナの構成ブロック図 
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式(2.1)，(2.2)で受信位相差 φは以下の式で表される． 
 
ここで，dとはそれぞれアンテナ素子間隔および自由空間での波長である． 
受信波の和信号()および差信号()は以下のように表される． 
Σ ൌ ܦሺθሻ݁௝ఝଶ ൅ ܦሺθሻ݁ି௝ఝଶ ൌ 2ܦሺθሻ cos߮2 								ሺ2.4ሻ 
Δ ൌ ܦሺθሻ݁௝ఝଶ െ ܦሺθሻ݁ି௝ఝଶ ൌ 2݆ܦሺθሻ sin߮2 								ሺ2.5ሻ 
ここで，ܦሺθሻはシングルアンテナの指向性である． 
߮＝2ߨ݀ߣ଴ sin ߠ ሺ2.3ሻ 
 
 
 
図 2-2 広角指向性レクテナのベクトル図 
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マジック T のような同相/逆相ハイブリッド回路で和信号()や差信号()を得ることが
できる．なお，ここではアンテナ素子間隔 d=0.80としている． 
図 2-3 は式(2.4)および(2.5)のとの計算値である[65]．ここで，マイクロストリップア
ンテナの E 面指向性の理論値は以下の D ()で与えられる[66]． 
ここで，k0=2/ とܮ はそれぞれ自由空間での波数およびマイクロストリップアンテナ
の 1 辺の長さである．図 2-3 に示すようにとは異なる広角指向性になっている．すな
わち，は正面方向でピークを示し，は正面方向でヌルとなりピークは双峰性
を示している．
参考に，図 2-3 においてシングルマイクロストリップアンテナの指向性ܦሺθሻを緑の破
線で示す． 
 
 
 
 
 
 
 
 
ܦሺθሻ ൌ 	 cos ൬݇଴ܮ2 sin ߠ൰ ሺ2.6ሻ 
 
 
図 2-3 マジック T を用いて構成した 2 給電アンテナの指向性(理論値) 
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2.2.2 基本構造 
 
図 2-4 は本広角指向性レクテナの基本構造であり，マイクロストリップ線路とスロット
線路を組み合わせたマジック T と二つのマイクロストリップアンテナで構成されている．
二つのアンテナ素子で受信した電波の同相成分は，アンテナ素子の配置が上下対称にな
っており，給電点が相対的に逆になっているため，逆相でマジック T に入力される．そし
て，スロット線路－マイクロストリップ線路 T 分岐部で逆相合成され，スロット線路側
に出力される．このとき，マイクロストリップ線路側へは出力されない．一方，受信電波
の逆相成分は，同じく給電点が逆になっているため，同相でマジック T に入力され，マイ
クロストリップ線路側に出力される．このとき，スロット線路側へは出力されない．これ
により，二つのアンテナ素子で受信した電波の同相成分と逆相成分を別々に取り出すこ
とができる． 
図 2-5 に本レクテナの効果を確認するためのアンテナモデルを示す．図 2-5(a)は通常の
1 素子マイクロストリップアンテナであり，図 2-5(b)は本レクテナに用いるマジック T を
用いた 2 素子のマイクロストリップアレーアンテナである．1 素子マイクロストリップア
ンテナの入力インピーダンスは図 2-8 に示す本レクテナの給電回路のインピーダンスに
In-phase component
Anti-phase component
Magic-T
Microstrip line
Microstrip antenna
A A
A´ A´
#1
#2
Slot line
 
図 2-4 広角指向性レクテナの基本構造 
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合わせて 100Ωとした．また，マジック T を用いたアレーアンテナの給電点のインピーダ
ンスは本広角指向性レクテナに用いた回路と同じ入力インピーダンスを用い，Port 1 の入
力インピーダンスを 200Ω，Port 2 の入力インピーダンスを 100Ωとした(付録 B2.)． 
図 2-6 にそれぞれのアンテナの E 面(φ＝90°)における指向特性のシミュレーション結
果を示す．実線が 1 素子マイクロストリップアンテナの特性であり，破線がマジック T を
用いた 2 素子マイクロストリップアレーアンテナの特性である．ここで，周波数は 5.8GHz
 
(a) 1 素子マイクロストリップアンテナ          (b) マジック T を装荷した 2 素子マイクロ 
                                     ストリップアレーアンテナ 
図 2-5 マイクロストリップアンテナの配置 
 
 
図 2-6 アンテナの指向特性の比較(f=5.8GHz，E 面) 
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とした．1 素子マイクロストリップアンテナでは最大利得は＝0°において 7.95dBi であ
り，半値角は 68°(－34°～ +34°)であった．一方，マジック T を用いた 2 素子マイクロス
トリップアレーアンテナでは最大利得は Port 1 から給電した場合には 9.49dBi (＝－1°)，
Port 2 から給電した場合には 8.80dBi (＝+32°)である．1 素子から 2 素子にしたとき，利
得の向上は約 1.5dB にとどまるが，これはマジック T のスロット線路－マイクロストリ
ップ線路 T 分岐における損失によるものである． 
図 2-7 はマジック T の特性をシミュレーションした計算値である．図 2-7(a)にポート 1
から 4 のインピーダンスを示す．損失がなければ，電力が半分ずつ分配され，－3dB とな
るが，S41，S42は図 2-7(b)に示すとおり 5.8GHz で，約－4dB となり，スロット線路－マイ
クロストリップ線路 T 分岐で損失があることがわかる．二つのポートからの RF 出力をそ
れぞれ整流し DC 合成した場合には，二つの指向性の合成から半値角は約 98°(－49°～ 
+49°)が見込まれる．ここで，半値角として 9.49dBi の－3dB すなわち 6.49dBi 以上をとっ
ている．よって，1 素子マイクロストリップアンテナの最大利得よりも約 1.5dB 向上した
うえに，E 面の半値角は 30°広い指向性をもつことが期待できる．ここで，設計には
Keysight Technologies 社の EMpro を用いた．また，マジック T の解析には，Keysight 
Technologies 社の ADS を用いた． 
(100Ω)
(200Ω)
Port4
Port3
Port1
Port2
(100Ω)
(100Ω)
m/4
Microstrip line Slot line
s/2
 
(a) マイクロストリップ T 型マジック T の構造 
 
(b) S-パラメータ 
図 2-7 マイクロストリップ T 型マジック T の解析 
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2.2.3 レクテナ用 4 素子マイクロストリップアンテナの基本構成 
 
図 2-8 に本論文で提案する E 面広角指向性レクテナの構成を示す．図 2-5(b)の 2 素子マ
イクロストリップアレーアンテナを 2 組用いて更に利得を向上させている． 
本レクテナは，四つの正方形マイクロストリップアンテナ素子#1～#4，二つのマジック
T，二つの整流用ダイオード D1 と D2，及び二つのコンデンサで構成されている．アンテ
ナ素子#1，#2 はマイクロストリップ線路を介してマジック T に接続されている．各マジ
ック T の二つの出力はそれぞれマイクロストリップ線路とスロット線路で構成される給
電回路によりダイオード D1 及び D2 に接続されている．ダイオード直下の接地導体には
スリットが設けられており，コンデンサが接続されている．このコンデンサはスリットで
分割された接地導体を高周波的に短絡するとともに，整流された電荷を蓄積する．また、
ダイオードのアンテナ側の端子は，1/4 波長ショートスタブを介して接地導体に接続され
ており，もう一方の端子はビアで接地導体に接続されている．この 1/4 波長ショートスタ
ブは，直流をコンデンサに充電する回路を形成するとともに，ダイオードで生じた偶数次
高調波を抑圧する働きをする．直流出力はコンデンサの両端，すなわちスリットで分離さ
れた接地導体間から得ることができる．図 2-8 では，ダイオード D1，D2 両方ともアノー
ド端子がアンテナに接続され，カソード端子はビアを通して接地導体に接続されており，
蓄積電荷の極性はカソード側がプラス，アノード側がマイナスとなる． 
図 2-8 広角指向性レクテナの構成 
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2.2.4 マイクロストリップ T 型マジック T 
 
図 2-9 はマイクロストリップ T 型マジック T の等価回路である．このマジック T はマ
イクロストリップ線路 T 型分岐とスロット線路－マイクロストリップ線路 T 分岐で構成
されている．ポート○E と○H はそれぞれ通常の導波管マジック T の E 面分岐と H 面分岐
に対応している．ポート○H に給電された信号は二つの同相信号に分配され，マイクロス
トリップ線路 T 分岐が並列分岐のため赤い矢印で示すようにポート○1 とポート○2 へ出
力される．他方，ポート○E に給電された信号もポート○1 とポート○2 へ出力されるがス
ロット線路－マイクロストリップ線路 T 分岐が直列分岐のため青い矢印で示すように信
号は逆相になる．ここで，ポート○E と○H は伝搬モードの差違により互いにアイソレート
がとれている．ポート○1 とポート○2 のインピーダンスが Z0 のとき，ポート○E と○H の
インピーダンスはそれぞれ 2Z0と Z0／2 である 
 
2.3 E 面広角指向性レクテナの設計 
2.3.1 整流回路の設計 
 
 図 2-10 に本レクテナに用いる整流回路の等価回路を示す．整流用ダイオードには立ち
上がり電圧の小さいショットキーバリアダイオード(Aeroflex/Metelics, MSS20145-B10D)
図 2-9 マイクロストリップ T 型マジック T の等価回路 
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を用いており，電荷蓄積用コンデンンサは 3pF とした[67]．等価回路に示した伝送線路は
ダイオード端につけたショートスタブであり，設計周波数 5.8GHz において 1/4 波長にな
るよう設計した．ここで，ショートスタブの特性インピーダンスは 150Ωとした．アンテ
ナ部を高周波電源でモデル化し，DC カットのために 800pF のコンデンサを入れてシミュ
レーションを行った． 
 図 2-11 に電源のインピーダンス，すなわち，アンテナの入力インピーダンスに対する
 
図 2-10 整流回路の等価回路 
図 2-11 整流回路の等価回路 
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変換効率のシミュレーション結果を示す．アンテナの入力インピーダンスが 360Ωのとき
に変換効率が最も大きくなっていることがわかる．ここで，入力電圧は受信電力密度
0.05W/m2 に相当する 0.128mW としている． 
 図 2-12 に RF 入力電力に対する変換効率を示す．入力電力の増加に伴って変換効率が
急激に向上する． 
 図 2-13 は整流回路の周波数特性である．目的とする 5.8GHz まで，ほぼ平坦な特性が得
図 2-12 整流回路の入力電力依存性 
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図 2-13 整流回路の周波数特性 
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られている． 本論文では，図 2-10 に示したようなシングルシリーズ型の整流回路をアン
テナと一体化してレクテナを構成しているが，他の回路構成も適用することができる． 
 
2.3.2 4 素子アレーアンテナの設計 
 
図 2-14 に 4 素子アレーアンテナの設計結果を示す．設計周波数は 5.8GHz であり，テフ
ロン基板(比誘電率 2.15，誘電体の厚さ 0.8mm，導体の厚さ 18μm)を用いた．各部の特性
インピーダンスは，ダイオードに接続する点の入力インピーダンスを 150とし，反射に
よる損失が少なくなるように設計している．アンテナの入力インピーダンスは 2.3.1 で述
べたとおり 360程度にするのがよいが，本論文では，我々の伝送線路の加工限界である
150とした．また，本広角指向性レクテナはマイクロストリップ線路とスロット線路を
組み合わせた両平面回路技術を用いるところが特徴的なところであるが幅の広いスロッ
ト線路は放射損失が大きい．そこで，Port 1 につながるマイクロストリップ線路からマジ
ック T までのスロット線路の長さを 1/2 波長としてインピーダンス変換をしないように
することで線路幅を狭くして，スロット線路からの放射を抑えている．アンテナ素子の大
きさは 16.9mm×16.9mm であり，アンテナ素子間隔は，広い指向性が得られ，利得が高い
0.80(41.1mm)とした[68]．ここで，0は自由空間における波長を示す． 
 図 2-15 に，設計した 4 素子アレーアンテナの指向特性のシミュレーション結果を測定
結果とともに示す．破線がシミュレーション結果であり，実線が測定結果である．シミュ
 
図 2-14 給電回路の設計 
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レーションと測定でほぼ同じ特性が得られている． 
また，シミュレーション結果を図 2-6 の 2 素子のアレーアンテナの利得と比較すると，
4 素子の方が Port 1 で 3.9dB，Port 2 で 3.4dB(<0)，2.7dB( >0)極大値での利得が高くな
っており，アレー化するアンテナ数が多くなれば利得が高くなることがわかる．4 素子に
することで 2 素子の場合と比較して 3dB 以上の利得向上が得られているが，これは接地
導体の大きさの差などシミュレーション条件の違いによるものである．また，本 4 素子ア
レーアンテナではマイクロストリップ線路やスロット線路による給電回路や接地導体に
設けたスリットの効果も期待できるが，これらの利得に対する効果をシミュレーション
した結果，表 2-1，表 2-2 に示すように 3%以下とほとんど影響していない． 
図 2-15 4 素子マイクロストリップアレーアンテナの指向特性 
(ｆ＝5.8GHz，E 面) 
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表 2-1 アンテナ素子有無のときの最大利得および電力比 
給電ポート 
アンテナ
素子 
最大利得 電力比 
Port1 4 素子 13.1dBi 20.4 
素子無 －2.83dBi 0.52 
Port2 4 素子 12.5dBi 13.3 
素子無 －5.48dBi 0.28 
 
表 2-2 スリット有無のときの最大利得 
給電ポート スリット有 スリット無 
Port1 13.2（0°） 13.4（0°） 
Port2 12.1（-30°） 12.1（+30°）
ただし，( )内の数字は受信角度を表す． 
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2.3.3 ダイオードの接続方法 
 
 本広角指向性レクテナは二つのアンテナ素子で受信した電波の同相成分と逆相成分を
合成するため，ダイオードの接続方法には並列接続と直列接続の 2 種類がある． 
 図 2-16(a)は，並列接続用のレクテナ構成であり，ダイオード D1，D2 のアノード端子
がアンテナに接続され，カソード端子はビアを通して接地導体に接続されている．ダイオ
ード D1，D2 で整流した同相成分，逆相成分の DC 出力はそれぞれ端子 T1－T2 間及び T2
－T3 間から得られる．二つの DC 出力を並列で合成するために端子 T1 と端子 T3 を接続
し，端子 T2 との間に負荷を接続する．図 2-16(b)はそのときの測定等価回路であり，二つ
 
 
(a) 直流出力回路の構成 
 
 
(b) 等価回路 
 
図 2-16 直流出力の並列接続 
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の電源が負荷に対して並列に接続される形になる． 
 図 2-17(a)は直列接続用のレクテナの構成である．図 2-16(a)のレクテナとはダイオード
D1 の向きが変わっているだけである．二つのダイオードで整流した DC 出力は直列接続
として端子 T1－T3 間から取り出す．図 2-17(b)はそのときの測定回路であり，この場合，
二つの電源が負荷に対して直列に接続される形になる． 
 
 
 
(a) 直流出力回路の構成 
 
 
 
 
(b) 等価回路 
 
図 2-17 直流出力の直列接続 
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2.4 測定結果 
2.4.1 試作レクテナ 
 
 図 2-18 に試作した 5.8GHz 帯レクテナの写真を示す．大きさは 140×120mm（横×縦）で
ある．4 素子マイクロストリップアンテナは左右対称に配置している．上下には，マイク
ロストリップ線路の配置の関係で，上下対称の軸から 10cm 上方にずらしている．ダイオ
ード D1 の向きによって，並列接続用と直列接続用のレクテナをそれぞれ製作した．裏面
のスロット線路の位置が表面のマイクロストリップ線路 T 分岐の位置とずれないように
製作することは良い特性を得るためにとても大切である． 
 
2.4.2 受信角度依存性 
 
 図 2-19 に，並列接続の場合の E 面(φ＝90°)における直流出力電圧の受信角度依存性を
示す．周波数は最も出力電圧の大きかった 5.85GHz とし，負荷抵抗と受信電力密度 PPDは
本レクテナを利用する代表的な値としてそれぞれ 1kと 0.05W/m2 とした． 
 同相成分のみをD1で整流してDC電圧を測定するときは端子T3を開放して測定した．
表 2-3 に並列接続時の出力電圧のピーク値を示す． 
 並列接続した場合の出力電圧はほとんどダイオード D1 とダイオード D2 の出力電圧の
高い方に沿っている．ダイオード D1 単独の最大値 143.2mV の－3dB すなわち 101.3mV
以上となる半値角は，77°(＝－46°~ +31°)である．並列接続時の最大値 143.8mV の半値角
も 77°(＝－46°~ +31°)である．これは図 2-15 に示したアンテナ指向性の半値角とほぼ等
しい．図 2-12 に示したように，レクテナの場合には入力電力によって変換効率が変化す
るため，アンテナの指向性よりもレクテナの指向特性の方が鋭くなるが，半値角で見た場
合にはほとんど変わらない値となっている．また，出力電圧値のピーク値はダイオード
D2 よりもダイオード D1 の方が高くなっている．すなわち，同相成分のピークは逆相成
分のピークよりも大きい．これはマイクロストリップアンテナ単体の指向性によるもの
である． 
 図 2-20 に，直列接続の場合の E 面(φ＝90°)における受信角度依存性を示す．並列接続
の場合と同様に，周波数は 5.85GHz，負荷抵抗は 1k，受信電力密度 PPD＝0.05 W/m2 と
した．同相成分を測定するときは T1－T2 間に負荷抵抗を接続し，逆相成分を測定すると
きは T2－T3 間に負荷抵抗を接続し，端子電圧を測定した．表 2-4 に直列接続時の出力電
圧のピーク値を示す． 
 ダイオード D1 単独の最大値 144.4mV の－3dB，すなわち 102.1mV 以上となる半値角は
62°(－35°~ +27°)である．直列接続時の最大値 134.4mV の半値角は 66°(－37°~ +29°)であ
28 
 
る．直列接続では 0°付近で出力電圧の低下が見られる．0°付近ではダイオード D2 には RF
波が印加されておらず，D2 は整流器として動作していないが，二つのダイオードは直列
に接続されているため D2 にも電流を流す必要がある．このためには，ダイオード D2 に
順方向電圧が印加される必要があり，D1 で整流した DC 電圧の一部がこれに使われるこ
とになるため，出力電圧が低下する．図 2-19，図 2-20 のいずれにおいても，ダイオード
D2 の二つの極大値のうち受信角度が負の方が出力電圧は大きくなっている．これはレ
クテナのレイアウトが上下非対称になっているためである．
 
図 2-18 製作したレクテナ(140mm×120mm) 
図 2-19 受信角度依存性の測定値(並列接続の場合，＝90°) 
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表 2-3 並列接続時の出力電圧のピーク値 
 
 ピーク値 (f =5.8GHz, R L=1k, P PD=0.05W/m2) 
D1 単独 143.2mV(－3°)  
D2 単独 131.5mV(－33°) 108.3mV(+28°) 
並列接続 143.8mV(－2°)  
 ただし，( )内の数字は受信角度を表す． 
図 2-20 受信角度依存性の測定値(直列接続の場合，＝90°) 
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表 2-4 直列接続時の出力電圧のピーク値 
 
 ピーク値 (f =5.8GHz, R L=1k, P PD=0.05W/m2) 
D1 単独 144.4mV(-1°)  
D2 単独 136.6mV(-34°) 109.6mV(+28°) 
直列接続 134.4mV(-20°) 127.8mV(+15°) 
ただし，( )内の数字は受信角度を表す． 
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2.4.3 周波数特性 
 
図 2-21 に並列接続レクテナの各ダイオードの出力電圧の周波数特性を示す．それぞれ
受信角度依存性のグラフでピークになる受信角度(D1：－3°，D2：－33°，＋28°)における
測定値である．ここで，受信電力密度 P PD＝0.05W/m2，負荷抵抗 R L＝1kとした．図 2-
21 から，D1 の－3°における最大 DC 電圧を V1，D2 の－33°における最大 DC 電圧を V2，
D2 の+28°における最大 DC 電圧を V3とすると V1 > V2 > V3となっている．これは，指向
性利得と変換効率の非線形性に起因する図 2-19 の受信角度依存性によるものである． 
図 2-22 に直列接続レクテナの各ダイオードの出力電圧の周波数特性を示す．それぞれ
受信角度依存性のグラフでピークになる受信角度(D1：－1°，D2：－34°，＋28°)における
測定値である．ここでも，受信電力密度 P PD＝0.05W/m2，負荷抵抗 R L＝1kとした．並列
接続のときと同様に，D1 の－1°における最大 DC 電圧を V4，D2 の－34°における最大 DC
電圧を V5，D2 の+28°における最大 DC 電圧を V6とすると V4 > V5 > V6となっている．こ
れも，指向性利得と変換効率の非線形性に起因する図 2-20 の受信角度依存性によるもの
である． 
図 2-21，図 2-22 より，2 つのダイオードを並列接続および直列接続にしたとき，いず
れのときも各ダイオード D1，D2 の DC 出力電圧は 5.85GHz のときに最大になっている． 
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図 2-21 並列接続時の周波数特性 
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図 2-22 直列接続時の周波数特性 
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2.4.4 出力電圧と出力電力の負荷抵抗特性 
 
 図 2-23～図 2-26 に並列接続レクテナ及び直列接続レクテナの直流出力電圧及び直流出
力電力の負荷抵抗特性を示す．ここで，測定周波数は各ダイオードの出力電圧が最大にな
る 5.85GHz，受信電力密度 P PD＝0.05W/m2 である．受信角度はそれぞれ，図 2-19，図 2-
20 の受信角度依存性のグラフにおいて極大値をとる角度としている． 
 図 2-23 からわかるとおり，D1，D2 単独及び D1 と D2 を並列接続したときのいずれの
場合も，負荷抵抗の増加とともに出力電圧が増加する． 
 図 2-24 の直流出力電力は出力電圧の測定値 Vo の 2 乗を負荷抵抗 R L で除して求めてお
り，出力電力が最大となる負荷抵抗値を最適負荷とした．ダイオード D1 単独で受信角度
が－3°のとき最適負荷は 470，ダイオード D2 単独のときの最適負荷は，受信角度が，
－33°，＋28°のいずれのときも 470となった．ダイオード D1 と D2 を並列接続した場
合の最適負荷は，－3°，－33°，＋28°のいずれの受信角度でも 470となった． 
 図 2-25 に示すとおり，D1 と D2 を直列に接続した場合も負荷抵抗の増加とともに出力
電圧が増加する．また，図 2-26 より D1，D2 単独では，受信角度が－1°，－34°のときの
最適負荷は 470，＋28°のときは 430となることが分かる．直列接続した場合の最適負
荷は，直列接続で双峰性を示す受信角度－20°，+15°でいずれも 1200となった．ダイオ
ード D1 単独あるいは D2 単独の場合の最適負荷の値は 470 ないし 430であった．こ
れはレクテナをテブナンの等価回路で表現した電源と考えると，その内部抵抗が 450 
前後になっているということである．一方，並列接続の場合には，各極大値をとる角度で
は片方のダイオードはレクテナすなわち電源として動作しており，他方は電源としては
動作していない．この場合，並列接続された回路は電源と大きな抵抗が並列に接続されて
いるとみなすことができるため，その内部抵抗はやはり 450 程度となる．また，直列接
続で極大値をとる角度では，二つのダイオードが電源として動作しており，これらが直列
に接続されるため内部抵抗は増大する．しかしながら，アンテナの指向性のためにダイオ
ードに印加されている RF 電力は小さくなっており，本検討のように電力密度の低い領域
では電力が低下するに従って最適負荷の値が上昇するため，各ダイオードによる電源の
内部抵抗は 600程度となる[69．その結果，直列接続した場合の最適負荷は 1200とな
っている． 
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図 2-24 直流出力電力の負荷抵抗特性(D1，D2，並列接続の場合) 
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図 2-23 直流出力電圧の負荷抵抗特性(D1，D2，並列接続の場合) 
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図 2-25 直流出力電圧の負荷抵抗特性(D1，D2，直列接続の場合) 
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図 2-26 直流出力電力の負荷抵抗特性(D1，D2，直列接続の場合) 
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2.5 むすび 
本章では，マイクロストリップ T 型マジック T を用いた E 面広角指向性レクテナを提
案し，その指向性，周波数特性及び負荷抵抗特性について試作レクテナを用いて詳細に検
討した．本レクテナは，両平面回路技術によるマジック T により二つのアンテナ素子で
受信した電波を同相成分と逆相成分に分離してそれぞれを二つのダイオードで整流する
ことによりコンパクトな構造で，広角指向性を実現している．二つのダイオードの接続方
法には並列接続と直列接続があるが，並列接続時では半値角 77°，直列接続時では 66°と
利得の高いアレーアンテナを用いた場合でも 1 素子マイクロストリップアンテナと同等
の広い指向特性が得られている． 
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第 3 章 
H 面広角指向性レクテナ 
 
3.1 はじめに 
本章では H 面広角指向性レクテナについて検討し提案する．第 2 章では E 面広角指向
性レクテナについて検討した[70]．E 面に直交する H 面についても E 面広角指向性レクテ
ナと同様に広角なレクテナを検討する．この H 面広角指向性レクテナも E 面広角指向性
レクテナと同じく同相・逆相給電の 2 給電であり，H 面広角を実現するために 4 素子マ
イクロストリップアレーアンテナにスロット T 型マジック T を用いた構成にした．また，
H 面逆相給電の利得向上のため，給電回路の改良を行った． 
さらに，H 面の広角指向性レクテナと E 面広角指向性レクテナを合わせて 2 次元広角
化を目的としたレクテナへ応用展開が可能になる． 
 
3.2 H 面広角指向性レクテナの設計 
3.2.1 基本構成 
 
図 3-1 に H 面広角指向性レクテナの構成を示す．基板上には 4 つのマイクロストリッ
プアンテナ素子を中央に配置している．アンテナ素子#1 と#2 はマイクロストリップ線路
に接続され，その中央部でスロット線路に変換される．アンテナ素子#3 と#4 も同様であ
る．スロット T 型マジック T は，スロット線路 T 分岐とマイクロストリップ線路－スロ
ット線路 T 分岐で構成されている．インピーダンス変成器はマジック T の挿入損失を低
減するために用いている．ダイオード D1 のアノード側はマジック T のマイクロストリッ
プ線路に接続されている．D1 のカソード側はビアでグランド板と接続された導体につな
がっている．グランド板上のスリットは DC カット用に形成されている．スリットで分離
されたグランド板上の導体はキャパシタ C1 でつながっている．1/4 波長ショートスタブ
はダイオードで生成される偶数次高調波を抑制し，キャパシタ C1 に電荷を蓄積する回路
を形成するため D1 に接続されている．キャパシタ C1 はダイオード D1 の直下にあり，
スリットを跨ぐように装荷されている．ダイオード D2 はグランド板上のスロット線路間
に装荷されている．キャパシタ C2 は，1/4 波長先端ショートスロット線路を形成するよ
うに装荷されている．また，C2 はダイオード D2 で整流され，電荷を蓄積するのに用い
られる．二つのキャパシタ C もまた 1/4 波長先端ショートスロット線路を形成するよう
に装荷されている．前章の E 面広角指向性レクテナと同じくダイオードはショットキー
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バリアダイオード(Aeroflex/Metelics, MSS20145-B10D)を用い，コンデンサも 3pF とした．
設計周波数は 5.8GHz，テフロン基板(比誘電率 2.15，誘電体の厚さ 0.8mm，導体の厚さ
18μm)を用いた． 
 
3.2.2 基本動作 
 
図 3-1 で，二組のアンテナ素子(#1，#2)及び(#3，#4)によって受信された RF 波はスロッ
ト T 型マジック T のスロット線路に給電される．マジック T により，RF 波の同相成分は
ダイオード D1 に伝送され，逆相成分は D2 に伝送される．したがって，RF 波の同相成分
と逆相成分はそれぞれ別々にダイオード D1 と D2 で整流される．D1 と D2 の直列または
並列接続により，同相および逆相の両方の電力を有効に使って，直流出力電力は合成され
る． 
 
 
 
 
図 3-1 H 面広角指向性レクテナの構成 
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3.2.3 スロット T 型マジック T 
 
図 3-2 はスロット T 型マジック T の等価回路である．このマジック T はスロット線路
T 分岐とマイクロストリップ線路－スロット線路 T 分岐で構成されている．ポート○H に
給電された信号はマイクロストリップ線路－スロット線路 T 分岐が並列分岐のため赤い
矢印で示すように二つの同相信号に分配され，ポート○1 とポート○2 へ出力される．他方，
ポート○E に給電された信号はスロット線路 T 分岐が直列分岐のため青い矢印で示すよう
にポート○1 とポート○2 へ逆相で分配され，出力される．ここで，ポート○E と○H は伝搬
モードの差違により互いにアイソレートがとれている．ポート○1 とポート○2 のインピー
ダンスが Z0のとき，ポート○E と○H のインピーダンスはそれぞれ 2Z0と Z0／2 である． 
 
3.3 測定結果 
 
3.3.1 周波数特性 
 
図 3-3 に H 面におけるレクテナの周波数特性を示す．出力電圧がピークになる受信角
度にして，ダイオード D1 単独，ダイオード D2 単独，D1 と D2 を並列接続，D1 と D2 を
直列接続にしたときの周波数特性を測定した．このとき受信電力密度は 0.05W/m2 とした．
D2 単独では 5.92GHz のとき出力電圧が最大である．D1 単独，並列接続，直列接続では
5.7GHz のとき出力電圧が最大である． 
 
図 3-2 スロット T 型マジック T の等価回路 
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3.3.2 受信角度依存性 
 
図 3-4 に H 面における受信角度 に関する製作レクテナの開放直流出力電圧を示す．
電力密度 P PDは 0.05W/m2で，測定周波数は D2 が最大電圧になる 5.92GHz である．D1
で整流された電圧のピーク値は黄色の線で示される，角度 0°で 263mV である．一方，
緑色の線で示される D2 の電圧は，±28°で二つのピーク値がある．赤色の線と青色の線
はそれぞれ D1 と D2 の並列及び直列接続である．D1 のピーク電圧を基準にとると，ダ
イオード D1 の=0°のときの出力電圧の 1/√2，すなわち半値角は並列及び直列接続
でそれぞれ 22°そして 57°である． 
 
図 3-3 周波数特性 
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図 3-4 受信角度依存性(H 面)
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3.3.3 出力電圧と出力電力の負荷抵抗特性 
 
図 3-5 は負荷抵抗 R Lに関する直流出力電圧である．D1 単独，D2 単独，D1 と D2 を
並列接続，直列接続したときのいずれの場合も，負荷抵抗の増加とともに出力電圧が増
加する．各接続において最大電圧を出力する受信角度を選択している． 
図 3-6 は負荷抵抗 R Lに関する直流出力電力である．ここでも各接続において最大電
圧を出力する受信角度を選択している．直流出力電力は出力電圧の測定値 Vo の 2 乗を
負荷抵抗 R L で除して求めている．最大電力が得られる最適負荷はそれぞれ D1 単独で
510，D2 単独で 470，並列接続で 470である．2.4.4 で述べたように並列接続の場合
図 3-6 直流出力電力の負荷抵抗特性 
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図 3-5 直流出力電圧の負荷抵抗特性 
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には，各極大値をとる角度では片方のダイオードはレクテナすなわち電源として動作
しており，他方は電源としては動作していない．この場合，並列接続された回路は電源
と大きな抵抗が並列に接続されているとみなすことができるため，その内部抵抗はや
はり 500程度となる．図 3-6 に示すように D1 単独は D2 単独より大きい電力を得て
いる．これは，図 3-4 の受信角度依存性によるものである．また，並列接続は直列接続
より大きい電力を得ている．これは，直列接続の内部抵抗が約 1200と高いことによ
る．これは，直列接続で極大値をとる角度では，2 つのダイオードが電源として動作し
ており，これらが直列に接続されるため内部抵抗は増加するが，アンテナの指向性のた
めにダイオードに印加されている RF 電力は小さくなっており，2.4.4 で述べたように
電力密度の低い領域では電力が低下するにしたがって最適負荷の値が上昇する．この
ため，各ダイオードによる電源の内部抵抗は 600Ω程度となる． 
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3.4 H 面逆相給電利得向上の検討 
3.4.1 特性改善前のレクテナの解析結果 
 
図 3-4 で D2 単独の出力電圧のピークは低いので，より高くするため，アンテナの利得
向上について EMpro で解析し検討した. 
図 3-7 に解析を行うための形状を示す．4 つのマイクロストリップアンテナ素子は基板
の中央に配置した．Port 1 と Port 2 はダイオード D1，D2 に対応しており，それぞれのイ
ンピーダンスは 150，200にした．各アンテナ素子に接続しているマイクロストリップ
線路の特性インピーダンスは 100である．Port1 に接続している中央のマイクロストリ
ップ線路と裏面のスロット T 分岐でスロット T 型マジック T を構成している．アンテナ
素子に接続しているマイクロストリップ線路とスロット線路の交点からスロット T 分岐
点までの間隔はs/2 にして，スロット線路のインピーダンスは関係のないようにした．こ
こで，s はスロット線路上の 1 波長の長さを表す．スロット T 分岐のインピーダンス変
成器はマジック T の挿入損失を低減するために用いており，スロット線路幅は 1.1mm で
 
図 3-7 特性改善前の 2 給電アンテナの形状 
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ある．キャパシタ C1，C2 は電荷蓄積と DC 回路形成用に用いている．Port 2 と C2 は Via
を用いることなく DC 回路を形成している．二つのキャパシタ C は高周波短絡用である．
解析の結果，H 面の指向特性を図 3-8 に，S－パラメータを図 3-9 に示す． 
図 3-8 からポート 2 から逆相給電したときの最大利得は 9.58dBi (=25°)である．ポー
ト 1 から同相給電したときの最大利得は 13.3dBi である( =0°)．ここで，（ ）内の角度は
利得が最大となる仰角を表す． 
 
図 3-9  S－パラメータ 
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図 3-9 からリターンロスは，S11=－13.8dB (5.84GHz)，S22=－20.6dB (5.91GHz)で，S21は
－30dB を下回っており，良好な反射特性および透過特性を示している．ここで，（ ）内
の周波数はリターンロスが最小となる周波数を示す． 
 
3.4.2 特性改善後のレクテナの解析結果 
 
図 3-10 に利得向上のための改善したアンテナの形状を示す．スロット T 分岐に挿入し
ているインピーダンス変成器の幅を 1.1mm から 0.2mm に狭くしてスロットからの放射損
失を抑制した．このために伝送線路のインピーダンス設計を変更した(付録 B5.)．アンテ
ナ素子に接続されているマイクロストリップ線路でスロット線路と交叉しているマイク
ロストリップ線路の特性インピーダンスを 50とした．このスロット線路－マイクロス
トリップ線路は直列分岐であるためこの交点のインピーダンスは 100になる．この交点
から Port 1 に接続されているマイクロストリップ線路－スロット線路分岐まではs/2 で
あるので，スロット線路のインピーダンスに関係なく，この分岐点では 100となる．ス
ロット T 分岐は直列分岐のため，スロット T 分岐点でのインピーダンスは 200となる． 
 
図 3-10 改善した 2 給電アンテナの形状 
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Port 2 はこのスロット T 分岐点に置いているので，Port 2 のインピーダンスは 200と
なる．Port 1 のインピーダンスは 150としている．これで，Port 1 と Port 2 のインピーダ
ンスは図 3-7 と同じになる．なお，図 3-7 にあるスリットとm/4 ショートスタブは省略し
て解析を行った．ここで，m はマイクロストリップ線路上の 1 波長の長さを表す．図 3-
10 の素子間隔 d を 0.80 から0 まで 0.050 きざみで変えて，反射係数および最大利得の
変化を調べた．図 3-11 に素子間隔を変えたときのリターンロスとリターンロス最小とな
るときの周波数を示す．図 3-12 に同じく素子間隔を変えたときの Port 1 から給電したと
きの H 面の利得のピーク及び Port 2 から給電したときの H 面の利得のピークを示す． 
図 3-11 リターンロスおよびリターンロス最小となる周波数の変化 
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図 3-12 で Port 2‐は H 面において ＝－25°，Port 2+は同じく H 面において ＝＋25°
のときの最大利得を表す．図 3-11 から反射係数は－10dB を下回っており，良い特性であ
る．図 3-12 からポート 1 の同相給電の利得のピークがあまり下がらずにポート 2 の逆相
給電の利得のピークが高いのは，素子間隔 d=0.950 のときである．このときの逆相給電
の利得は 11.9dBi ( =25°)であり，図 3-7 で示す特性改善前のアンテナの形状のときの逆
相給電の利得 9.58dBi ( =25°)と比較して，H 面逆相給電のピーク値は約 2.3dB の向上が
見込める． 
 
(a) スロット T 型マジック T の構造 
(b) S-パラメータ 
図 3-13 スロット T 型マジック T の解析 
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また，図 3-13 に特性改善後のスロット T 型マジック T の解析結果を示す． 
図 3-13(a)は解析したスロット T 型マジック T の構造を示す． 
図 3-13(b)は 4 つの各ポート間の S パラメータを示す．ここで，ポート 1 から 4 のイン
ピーダンスは図 3-10 に示すアンテナのインピーダンスに合わせて，それぞれ 150，200，
100，100としている．5.8GHz で S13，S14，S23，S24とも－4dB になっており，スロット
線路に分配されるときに 1dB の損失があることがわかる．解析は，Keysight Technologies
社の EMpro を使用し，導体は完全導体(PEC)，誘電体の tanは 0 とした． 
 
3.5 H 面広角指向性レクテナの特性改善 
3.5.1 レクテナの基本構成 
 
図 3-14 に特性改善後のレクテナの形状を示す．図 3-10 の形状の Port 1 のところにスリ
ットとm/4 ショートスタブを付加して製作した．ダイオード D1 のカソードの電極には
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図 3-14 改良したレクテナの構成図 
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Via を設け，ダイオード D1 とキャパシタ C1 とで DC 回路を形成している．キャパシタ
C1 はダイオード D1 の直下に裏面のスリットを跨ぐように装荷されている．ダイオード
D2 とキャパシタ C2 は裏面のスロット線路を跨ぐように装荷されており，Via なしで DC
回路を形成している．また，キャパシタ C2 は 1/4 波長先端ショートスロット線路を形成
するように装荷されている．二つのキャパシタ C は高周波短絡用である． 
図 3-15 に試作した写真を示す．基板サイズは 140mm×120mm(横×縦)で，4 つのマイク
ロストリップアレーアンテナ素子は基板の中央に配置した． 
 
3.5.2 周波数特性 
 
図 3-16 に H 面広角指向性レクテナの周波数特性を示す．出力電圧がピークになる受信
角度にして，ダイオード D1 単独，ダイオード D2 単独，D1 と D2 を並列接続，D1 と D2
を直列接続にしたときの周波数特性を測定した．このとき受信電力密度は 0.05W/m2 とし
た．D2 単独では 5.76GHz のとき出力電圧が最大である．D1 単独，並列接続，直列接続で
は 5.87GHz のとき出力電圧が最大である． 
 
図 3-15  5.8GHz 帯試作レクテナの写真 
(140mm×120mm) 
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3.5.3 受信角度依存性 
 
図 3-17 に H 面における受信角度 に関する製作したレクテナの開放直流出力電圧を示
す．電力密度 P PDは 0.05W/m2 で，測定周波数は D2 が最大電圧になる 5.76GHz である．D1
で整流された電圧のピーク値は赤色の線で示される．角度 0°で 254mV である．一方，青色
の線で示される D2 の電圧は，±28°で二つのピーク値がある．緑色の線と黒色の線はそれぞ
れ D1 と D2 の直列及び並列接続である．D1 のピーク電圧を基準にとると，ダイオード D1
の=0°のときの出力電圧の 1/√2，すなわち半値角は並列及び直列接続でそれぞれ 86 度そ
して 105 度である．図 3-4 のときと比較すると並列接続では 64 度，直列接続では 48 度，半
値角が広角になっていることがわかる． 
 
3.5.4 出力電圧と出力電力の負荷抵抗特性 
 
図 3-18 は負荷抵抗 R Lに関する直流出力電圧である．負荷抵抗が大きくなるにつれて DC
電圧も大きくなっているが飽和傾向が見られる． 
図 3-19 は負荷抵抗 R L に関する直流出力電力である．各接続において最大電圧を出力す
る受信角度を選択している．最大電力が得られる最適負荷はそれぞれ D1 単独で 510，D2
単独で 510，並列接続で 510である．これは 3.3.3 で述べたように並列接続の場合には，
各極大値をとる角度では片方のダイオードはレクテナすなわち電源として動作しており，
他方は電源としては動作していない．この場合，並列接続された回路は電源と大きな抵抗が
並列に接続されているとみなすことができるため，その内部抵抗はやはり 500程度となる．
図 3-19 で直列接続のときは負荷抵抗が約 1200のとき出力電力が最も高い．これは，レ
クテナを電源として考えた場合の内部抵抗が 2.4.4 で述べた理由により変化するためである. 
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図 3-16 周波数特性 
 
 
 
 
 
図 3-17 受信角度依存性 
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図 3-18 直流出力電圧の負荷抵抗特性 
 
 
 
 
図 3-19 直流出力電力の負荷抵抗特性 
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3.6 むすび 
本章では同相/逆相 2 給電アンテナを用いた H 面広角指向性レクテナを提案した． 
このレクテナでは受信RF波の同相･逆相成分は別々に二つのダイオードで整流される．
スロット線路 T 分岐とマイクロストリップ線路－スロット線路 T 分岐で構成されたスロ
ット T 型マジック T により得られた H 面における受信 RF 波の同相成分と逆相成分を有
効に使っている．また，H 面逆相給電の利得のピークをより高めるために，アンテナの特
性改善の検討をした．シミュレーションによりアンテナ素子の間隔を 0.80から 0.950に
広げ，逆相給電の位置をスロット T 分岐点のところに置くとき，特性改善前のアンテナ
形状に比べて約 2.3dB 利得が向上することを検証した．この解析結果から，アンテナの給
電回路を上記のように改良して受信角度依存性を測定した．ダイオード D1 のピーク電圧
を基準にとると，ダイオード D1 の=0°のときの出力電圧の 1/√2，すなわち半値角は並
列及び直列接続でそれぞれ 86 度そして 105 度となり，特性改善前のときと比較すると並
列接続では 64 度，直列接続では 48 度，半値角が広角になっていることを確認した．測定
結果から直列接続及び並列接続での広角受信が可能であることを検証した．また，この H
面広角指向性レクテナは第 2 章の 2 給電 E 面広角指向性レクテナと一体化することによ
り受信の広がりの可能性が高まる． 
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第 4 章 
レクテナ用の E 面および H 面の二次元
広角指向性を実現する平面アレーアン
テナ 
 
4.1 はじめに 
高性能で高機能な再構成可能なアンテナ[71]は将来の無線システム，例えばワイヤレ
スセンサーネットワーク[72]やエネルギーハーベスティング[22]に必要とされている．
本章では，これらの再構成可能なアンテナへの応用として 3 給電平面アレーアンテナ
を提案する．このアンテナは，二種類のマジック T を用いて E 面，H 面の指向性を実
現する構成になっており，広角指向性アンテナのほか 2 次元のモノパルス到来角推定
アンテナ[50-51]やビームステアリングアンテナ[52]などに広汎な応用の可能性がある．
ここでは，2 次元広角指向性レクテナに向けて，3 給電平面アレーアンテナの性能をシ
ミュレーションで確認した[73]． 
 
4.2 平面アレーアンテナの基本構成 
図 4-1 に提案する 3 給電アンテナの構成を示す．このアンテナをアンテナ A とする．
各ポートのインピーダンスは 50である．4 つのアレーアンテナ素子から伸びているイ
ンピーダンス 100のマイクロストリップ線路はマイクロストリップ T 型マジック T す
なわち Magic-T1 と Magic-T2 に接続されている．Magic-T1 および Magic-T2 のスロット
線路－マイクロストリップ線路 T 分岐から Magic-T3 のスロット T 分岐までは半波長の
長さにしているので，スロット T 分岐の点のインピーダンスは 400となる．それで，
インピーダンス整合をとるため，幅mm のインピーダンス変成器を挿入している．ポ
ート 3 はインピーダンス変成器のスロット T 分岐の点と反対側の端から半波長の位置
にした．これは，アンテナ素子から距離をとるためである． 
図 4-2 はアンテナ A の E 面における指向特性を示す．青い線は Port 1 から給電した
ときの指向特性，赤い線は Port 2 から給電したときの指向特性，緑の線は Port 3 から給
電したときの指向特性を表す．Port 1 から同相給電したときの指向特性は，=0°すなわ
ち真正面方向で最大利得を示す．Port 2 から逆相給電したときは真正面方向でヌルとな
り，ピークが二つの双峰性を示す．  
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図 4-3 はアンテナ A の H 面における指向特性を示す．Port 1 から同相給電した場合
は E 面に比べて指向性が狭くなっているものの，真正面方向で最大利得を示す．Port 3
から逆相給電した場合の指向性は真正面方向でヌルとなり，ピークが二つある双峰性
を示す．但し，周波数はいずれも 5.8GHz である． 
4.3 逆相給電 H 面利得の向上 
図 4-3 で H 面におけるポート 3 から給電したときの利得のピークが他のポートと比
較して低いことがわかる．図 4-2 においてポート 1 から給電したときの利得のピークは
13.5dBi ( ＝0°)，ポート 2 から給電したときの利得のピークは 12.3dBi ( ＝－30°)，図
4-3 においてポート 1 から給電したときの利得のピークは 13.5dBi ( ＝0°)，ポート 3 か
ら給電したときの利得のピークは 8.8dBi (=+25°)である．そこで，同相/逆相 3 給電ア
レーアンテナの逆相給電 H 面利得の向上について検討した．ポート 3 はスロットから
の給電であり，スロット線路による放射損失が懸念される．この問題を解決するために，
 
 
 
 
図 4-1 アンテナ A 
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いくつかのアンテナ構成について検討した．図 4-4 はスロット線路，とくにインピーダ
ンス変成器の幅が狭くなるように図 4-1 の各伝送路のインピーダンスを設計変更した
ものである．図 4-4 において Magic-T1 と Magic-T2 のスロット線路－マイクロストリッ
プ線路の分岐点のマイクロストリップ線路のインピーダンスを 50とした．このこと
により，インピーダンス変成器に用いるスロット線路幅を 1.1mm から 0.2mm にしてい
る．このアンテナ B を図 4-4 に示す．アンテナ A からアンテナ B にすることで，H 面
逆相給電のピークは 9.7dBi(+25°)となり，0.9dB の利得の向上がみられた． 
 
図 4-2 指向特性(E 面) 
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図 4-3 指向特性(H 面) 
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図 4-5 はポート 3 へのスロット線路長を半波長短くし，伝送損失を低減したものであ
る.これをアンテナ C とする．このアンテナ C の，H 面逆相給電のピークは 10.8dBi(+25°)
となり，アンテナ B からさらに 1.1dB の利得向上がみられる． 
図 4-6 では図 4-5 のアンテナ C の裏面に比誘電率 7 の誘電体を付加している．付加誘電
体の厚みは 0.8mm とし，サイズは基板と同じである．このアンテナをアンテナ D とする
と，アンテナ D のポート 3 からの給電による H 面利得のピークは 11.4dBi(+25°)となり，
アンテナ C のそれより 0.6dB 向上している． 
結局，アンテナ D ではアンテナ A に比べてポート 3 からの給電による H 面利得のピー
クは約 2.6dB 向上する見込みを得た．表 4-1 にポート 3 から給電したときの H 面利得の
ピーク値を示す．ただし， ＝+25°のときである． 
図 4-7 にアンテナ A から D までの H 面逆相給電の指向特性を示す． 
 
表 4-1 ポート 3 給電の H 面利得のピーク値[dBi] 
アンテナ A B C D 
ピーク利得 8.8 9.7 10.8 11.4 
 
図 4-4 アンテナ B 
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図 4-5 アンテナ C 
 
図 4-6 アンテナ D 
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4.4 平面アレーアンテナの設計 
4.4.1 アンテナの基本構成 
 
図 4-8 は H 面逆相給電のピークを向上したアンテナ C の 3 給電平面アレーアンテナ
である(付録 B7.)．アンテナ D の方が H 面逆相給電のピークは高くなっているが，実際
に製作することを考えて，アンテナ C の場合について検討した．このアンテナは 4 つ
のマイクロストリップアレーアンテナと 3 つのマジック T を給電回路に含んでいる．
アンテナ素子#1 と#2 は Magic-T1 に接続されており，アンテナ素子#3 と#4 は Magic-T2
に接続されている．Magic-T1 と Magic-T2 のスロット線路は Magic-T3 を経由して給電
点ポート 1 とポート 3 に接続されている．Magic-T1 と Magic-T2 のマイクロストリップ
線路は給電点ポート 2 に接続されている．スロット線路のインピーダンス変成器は
Magic-T3 の挿入損失を低減するために用いている．給電点ポート 3 はインピーダンス
変成器の一端にある．アンテナ素子の間隔は 0.80ですべてのポートのインピーダンス
は 50に設計している．シミュレーションは Keysight Technologies 社の EMpro を使用
した． 
 
4.4.2 基本動作 
 
図 4-9 に提案アンテナのブロック図を示す． は位相反転を表す．それは，図 4-8
図 4-7 指向特性(H 面逆相給電) 
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において二つのアンテナ素子#1 と#2(#3 と#4)の給電点が互いにパッチの反対側にある
からである．ポート 1 からの信号は Magic-T3 のポート○H に伝搬し，その信号は同相で
Magic-T1 と Magic-T2 に分割される．そして，Magic-T1 と Magic-T2 のポート○E へ入力
され，二つの逆相信号に分配される．その結果，ポート 1 から給電された信号は図 4-9
の青い矢印で示すように位相反転により，同相でアンテナ素子#1，#2，#3 及び#4 を励
振する．ポート 2 から給電された信号は Magic-T1 と Magic-T2 のポート○H に分割され
る．Magic-T1 と Magic-T2 に分配された信号はアンテナ素子#1 と#2，#3 と#4 をそれぞ
れ逆相で励振する．したがって，ポート 2 から給電された信号は図 4-9 の赤い矢印のよ
うにアンテナ素子を励振する．ポート 3 から給電された信号は Magic-T3 のポート○E
へ入力される．その信号は逆相で Magic-T1 と Magic-T2 のポート○E へ分割され Magic-
T1 と Magic-T2 で再び二つの逆相信号に分配される．それで，ポート 3 から給電された
信号は図 4-9 の緑色の線のようにアンテナ素子を励振する．表 4-2 にポート 1，2 及び
3 から給電された各アンテナ素子の位相関係をまとめた．この位相関係から，ポート 1
から給電された信号の放射パターンは E 面(y-z 面)と H 面(x-z 面)とも正面方向でピーク
を有する．他方，ポート 2 と 3 から給電された信号の放射パターンは E 面と H 面にお
いてそれぞれ正面方向でヌルとなる．また，ポート 2 から給電された信号の放射パター
ンではピークが E 面の上下に分かれ，ポート 3 から給電された信号の放射パターンで
 
図 4-8 3 給電平面アレーアンテナの構成 
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はピークが H 面の左右に分かれる．これらの 3 つの放射パターンを組み合わせて，3 給
電アレーアンテナは 2 次元の広角指向性レクテナのほかに，2 次元のモノパルス到来角
推定やビームステアリングのような多くの高度な機能を提供する． 
 
 
 
 
 
図 4-9 ブロック図 
表 4-2 アンテナ素子の位相関係 
 #1 #2 #3 #4 
Port1 0 0 0 0 
Port2 0  0  
Port3 0 0   
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4.5 シミュレーション結果 
4.5.1 S－パラメータ 
 
 図 4-10 は提案する同相/逆相 3 給電アレーアンテナのリターンロスの計算値である．設
計周波数の 5.8GHz で－10dB より良い反射特性が得られている．図 4-11 は 3 つのポート
間のアイソレーションを示す．マジック T により，－30dB より良いアイソレーションが
得られている． 
図 4-10 リターンロス
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図 4-11 アイソレーション
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4.5.2 指向特性 
 
 図 4-12 と図 4-13 はそれぞれ E 面(φ＝90°)と H 面(φ＝0°)の放射パターンを示す．信号
がポート 1 から給電されたとき，すべてのアンテナ素子が同相で励振されているので E
面と H 面とも ＝0°でピークを有する．信号がポート 2 から給電されたとき，E 面で ＝
0°において放射パターンはヌルとなりポート 3 から給電された放射パターンも H 面で 
＝0°においてヌルとなっている．ポート 1，2 及び 3 から給電されたときの最大利得はそ
れぞれ 13.5dBi，12.5dBi，及び 10.8dBi である． 
図 4-13 指向特性(H 面) 
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図 4-12 指向特性(E 面) 
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4.6 むすび 
本章では，逆相給電 H 面の利得のピークの向上を図り，同相/逆相 3 給電アレーアンテ
ナを提案した．マイクロストリップ T 型マジック T とスロット T 型マジック T の二種類
のマジック T により得られる 4 つのマイクロストリップアレーアンテナ素子の直線偏波
励振の位相関係は E 面，H 面それぞれの面における 3 通りの異なる放射パターンを実現
している．また，リターンロスは設計周波数の 5.8GHz で 3 ポートとも－10dB より小さ
く，良い反射特性が得られている．3 つのポート間のアイソレーションもマジック T によ
り，－30dB を下回っており，良いアイソレーション特性が得られている． 
信号がポート 1 からの給電すなわち同相給電のとき，すべてのアンテナ素子が同相で
励振されているので E 面と H 面とも ＝0°でピークを有する．信号がポート 2 からの給
電すなわち逆相給電されたとき，E 面で ＝0°において放射パターンはヌルとなりポート
3 からの給電すなわち逆相給電された放射パターンも H 面で ＝0°においてヌルとなっ
ている．ポート 1，2 及び 3 から給電されたときの最大利得はそれぞれ 13.5dBi，12.5dBi，
及び 10.8dBi である． 
この同相/逆相 3 給電アレーアンテナの Port1，2 及び 3 の箇所にダイオードを装荷し，
スリットおよびスロットラインで基板裏面の地板を適切に DC 分割し，分離された接地導
体間に装荷されたコンデンサの両端から直流出力を得ることにより，E 面と H 面の両面
において二次元広角指向性を有するレクテナを実現できる． 
また，提案の 3 給電平面アレーアンテナは 2 次元の広角指向性レクテナのほかに 2 次
元のモノパルス到来角推定アンテナやビームステアリングアンテナなど広汎に用いるこ
とができる． 
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第 5 章 
無給電素子による同相給電･逆相給電 
マイクロストリップアレーアンテナ 
の高利得化 
 
5.1 はじめに 
本章では，同相給電・逆相給電マイクロストリップアレーアンテナの利得向上について
述べる．アンテナの利得は，指向性とともにアンテナの特性を表す重要なパラメータであ
る．アンテナが電波を放射しようとする方向に，どれだけ集中して放射できるのかを示す
のがアンテナの利得である．平面アンテナで高利得化するためには，アンテナ素子のアレ
ー化または多層化してアンテナの有効面積を大きくする必要がある．多層化は高さが高く
なるが，給電線路が不要で損失抵抗を小さくできる利点がある．ここでは，無給電素子を
用いて利得を上げるため，無給電素子のアンテナからの高さや素子間隔の最適化を検討し
た．シミュレーションにより計算し，実験により実証した．さらに，無給電素子を最適な
高さや素子間隔に固定して無給電素子の大きさを変えたときや無給電素子のアンテナ素
子からの位置ずれについて検討した． 
 
5.2 無給電素子を装荷した平面アレーアンテナの構成と特徴 
5.2.1 基本構成 
 
図 5-1 に提案するマイクロストリップアレーアンテナの構造を示す．基板上に 4 つのマ
イクロストリップアンテナ素子がある．ここで，マイクロストリップアンテナの素子間隔
は 0.80である．0は自由空間での波長を表す．各アンテナ素子はマイクロストリップ線
路 T 分岐とスロット線路－マイクロストリップ線路 T 分岐で構成されたマジック T に接
続されている．スロット線路はアレーアンテナの中央にあるマイクロストリップ線路－
スロット線路 T 分岐を経由してポート 1 に接続されている．マジック T のマイクロスト
リップ線路はポート 2 に接続されている．4 つの無給電素子はベース基板上方，高さ h の
上部基板の底面に置いている．無給電素子のサイズはマイクロストリップアンテナ素子
のサイズと同じである． 
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(a) ベース基板の正面図 
 
 
 
 
(b) 断面図 
 
図 5-1 同相/逆相 2 給電マイクロストリップアレーアンテナの構造 
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5.2.2 特徴 
 
マジック T はマイクロストリップ線路 T 分岐とスロット線路－マイクロストリップ線
路 T 分岐の組合せで構成されている．マイクロストリップ線路 T 分岐は並列分岐である
ため，入力信号を同相分配する． 
他方，スロット線路－マイクロストリップ線路 T 分岐は直列分岐であるので，入力信
号を逆相分配する．マイクロストリップ線路とスロット線路では伝搬モードが違うため
アイソレーションはとれている．マジック T に接続されている二つのアンテナ素子の給
電点はパッチの反対側にある．したがって，ポート 1 とポート 2 から給電された信号は
それぞれ二つのアンテナ素子を同相及び逆相で直線偏波励振する． 
このアンテナ構造の特徴により平面マイクロストリップアレーアンテナに対して高度
な機能が付与され広角指向性アンテナ以外にも応用される．例えば，RF 波が図 5－1(a)に
示すアンテナ素子#1 と#2 により受信されるとき，信号の和及び差が別々にポート 1 とポ
ート 2 からそれぞれ得られる．受信信号の和及び差信号の使用は容易にモノパルスメカ
ニズムに基づいた到来角推定アンテナを実現する[50-51]．到来角推定アンテナは受動回
路のみで構成されているが，伝送用アンテナとして使用されるときはビームステアリン
グアンテナとしても容易に実現される[52]．マジック T を用いた給電回路はスロット線路
が直流を通さないのでバイアス回路としても使用できる．この特徴を使用することによ
り，偏波切替のためのスイッチングダイオードを装荷したアンテナ素子を有する偏波制
御アンテナも簡易な構造で実現できる[53-61]． 
 
5.3 シミュレーション結果 
5.3.1 S－パラメータ 
 
図 5-2 は無給電素子間隔を d としたときの d /0に関する提案のマイクロストリップア
レーアンテナの最小リターンロス S11とそのときの周波数 f1の計算値を示す．無給電素子
間隔 d は整合の周波数に影響していない．ここで，無給電素子の高さ h は0/2 に固定して
いる． 
図 5-3は h /0に関する提案マイクロストリップアレーアンテナの最小リターンロス S11
とそのときの f1 の計算値を示す．整合の周波数は 5.81GHz から 5.97GHz まで変化してい
る．ここで，無給電素子間隔 d は 0.80一定にしている． 
図 5-4 は d /0に関する提案のマイクロストリップアレーアンテナの最小リターンロス
S22とそのときの f2の計算値を示す．無給電素子間隔 dは整合の周波数に影響していない．
ここで，無給電素子の高さ h は0/2 に固定している． 
図 5-5は h /0に関する提案マイクロストリップアレーアンテナの最小リターンロス S22 
67 
 
 
 
 
 
 
図 5-2 シミュレーション値の S11と d に関する最小リターンロスにおける周波数 f1 
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図 5-3 シミュレーション値の S11と h に関する最小リターンロスにおける周波数 f1 
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図 5-4 シミュレーション値の S22と d に関する最小リターンロスにおける周波数 f2 
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図 5-5 シミュレーション値の S22と h に関する最小リターンロスにおける周波数 f2 
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図 5-6 リターンロスとその周波数の変化 
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図 5-7 リターンロスとその周波数の変化 
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とそのときの f2 の計算値を示す．整合の周波数は 5.81GHz から 5.97GHz まで変化してい
る．ここで，無給電素子間隔 d は 0.80一定にしている． 
図 5-6 は無給電素子の大きさを変えたときのリターンロスの最小値とその周波数 f0 の
変化を示す．このとき，無給電素子の間隔 d＝0.80，高さ h＝0.50を一定にして，4 つの
無給電素子の一辺の長さを同時に 1 素子 MSA（マイクロストリップアンテナ）の一辺の
長さ a の 0.8 倍，0.9 倍，1.0 倍，1.1 倍，1.2 倍と変えて解析を行った．図 5-6 の横軸の x
は無給電素子の一辺の長さを，a はパッチアンテナ 1 素子の正方形一辺の長さを表す．但
し，a＝16.9mm である．図 5-6 から無給電素子の大きさを変えてもリターンロスが最小と
なる周波数はほぼ一定で変わらないことがわかる． 
図 5-7 は，装荷した 4 つの無給電素子の位置とベース基板の 4 つのアンテナ素子を xy
平面上で同じ位置にしてから x方向に無給電素子のみを 1mm から 5mm まで 1mm きざみ
で平行移動したときのリターンロスとリターンロスが最小となる周波数の変化をみたも
のである．図 5-8 にこの様子を示す．このとき，無給電素子の間隔 d＝0.8λ0，高さ h＝0.5λ0
を一定にして解析した．図 5-7 から無給電素子の位置を x 方向に多少ずらしてもリターン
ロスが最小となる周波数はほぼ一定であることがわかる．無給電素子を組み立てるとき
多少の位置ずれが水平方向であってもリターンロスにそれほど影響がないことがわかる．
なお，図 5-2 から図 5-7 までの解析は Keysight Technologies 社の ADS で行った． 
 
 
図 5-8 無給電素子を装荷した同相/逆相 2 給電マイクロストリップアレーアンテナの斜視図 
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5.3.2 指向特性 
 
図 5-9 は提案するマイクロストリップアンテナの E 面指向特性の計算値を示す．提案
する無給電素子を装荷したアンテナの指向特性を実線で示す．このとき無給電素子の高
さ h=0/2 である．無給電素子なしのマイクロストリップアレーアンテナの指向特性は参
考に破線で示している．赤線はポート 1 から給電された信号の指向特性を示し，青線はポ
ート 2 からの信号を示す．ここで，無給電素子間隔 d はマイクロストリップアンテナ素
子の間隔と同じ 0.80 である．中心周波数は 5.8GHz で設計しており，各ポートのインピ
 
図 5-9 E 面指向特性(f=5.8GHz，h=0/2) 
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ーダンスは 100にしている．無給電素子を装荷した提案のマイクロストリップアレーア
ンテナの最大利得はポート 1 からの給電に対して 14.9dBi でありポート 2 からの給電に対
しては 13.5dBi(<0)と 12.6dBi(>0)である．一方，無給電素子なしのマイクロストリップ
アレーアンテナの最大利得はそれぞれ 12.9，11.3，そして 10.2dBi である．無給電素子を
用いることにより同相/逆相給電ともに約 2dB の利得向上がみられた．図 5-9 の下図は上
図で緑色の枠の部分の拡大図である． 
図 5-10 は無給電素子間隔 d を変えたときの提案アンテナの最大利得の変化を示す．こ
こで，マイクロストリップアンテナ素子の間隔は 0.80一定にしている．高さは h=0/2 で 
図 5-10 最大利得の変化(f=5.8GHz) 
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図 5-11 最大利得の変化(f=5.8GHz) 
 
 
 
 



M
ax
im
um
 G
ai
n 
[dB
i]
	
 
Height of parasitic elements   h / λ0
d = 0.8λ0 w/   Port 1  w/   Port 2
 w/o Port 1  w/o Port 2
73 
 
 
 
 
図 5-12 最大利得の変化(f=5.8GHz) 
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図 5-13 最大利得の変化(f=5.8GHz) 
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ある．このとき，無給電素子間隔 d が 0.80のとき，利得は最も高くなる． 
図 5-11 は無給電素子の高さ h のみを変えたときの提案アンテナの最大利得の変化を示
す．ここで，無給電素子間隔 d は 0.80 一定にしている，中心周波数は 5.8GHz であり，
シミュレーション値と実験値を比較するため各ポートのインピーダンスは 50にしてい
る．赤い実線はポート 1 から給電した場合での最大利得の変化を示し，青い実線はポート
2 から給電した場合での最大利得の変化を示す．破線は無給電素子がないときの利得を示
す．赤い破線がポート 1 からの給電，青い破線がポート 2 からの給電を表す．図 5-11 よ
り，ポート 1 から給電したときすなわち同相給電のとき，h＝0.50で，ポート 2 から給電
したときすなわち逆相給電のとき，h＝0.60で利得が最大になっていることがわかる． 
図 5-12 は，無給電素子の大きさを変えたときの各ポートの最大利得の変化を示す．こ
のとき，無給電素子の間隔 d＝0.80，高さ h＝0.50を一定にして，4 つの無給電素子の一
辺の長さを同時に 1 素子 MSA の一辺の長さ a の 0.8 倍，0.9 倍，1.0 倍，1.1 倍，1.2 倍と
変えて解析を行った．図 5-12 の横軸の x は無給電素子の一辺の長さを，a はパッチアンテ
ナ 1 素子の正方形一辺の長さを表す．但し，a＝16.9mm である．図 5-12 から，ポート 1
から給電したときは，無給電素子の大きさは a の 1.0 倍，ポート 2 から給電したときは a
の 1.1 倍の大きさのとき，最大利得を示すことがわかる． 
図 5-13 は，装荷した 4 つの無給電素子の位置とベース基板の 4 つのアンテナ素子を図
5-7 のときと同様に xy 平面に関して同じ位置にしてから x 方向に 1mm から 5mm まで
1mm きざみで無給電素子のみを平行移動したときの指向特性の最大利得の変化をみたも
のである．図 5-8 にこの様子を示す．このとき，無給電素子の間隔 d＝0.80，高さ h＝0.50
を一定にして解析した．図 5-13 から最大利得は平坦な特性を示しており，実際に無給電
素子を組み立てるとき，水平方向に 5mm 以内の位置ずれがあっても利得に影響がほとん
ど出ないことが確認できた．図 5-9 から図 5-13 まで解析は Keysight Technologies 社の ADS
で行った． 
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(a) ベース基板の正面図 
 
 
(b) 無給電素子装荷のベース基板の側面図 
 
図 5-14 無給電素子装荷のアンテナの写真 
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5.4 測定結果 
 
 図 5-14 に製作した無給電素子を装荷した同相/逆相 2 給電マイクロストリップアレーア
ンテナの写真を示す．テフロン基板(比誘電率r＝2.15，厚さ t＝0.8mm)で製作している．
2 給電マイクロストリップアレーアンテナのサイズは 140×100mm(横×縦)である． 
 図 5-15 は無給電素子の高さ h を変えたときの提案アンテナの最大利得の変化を示す．
このときの無給電素子間隔 d は 0.80に固定している．電磁界シミュレーションの値は円
のマーカーで示す．実験結果は矩形のマーカーで示す．シミュレーションと実験との間に
最大利得の差が約 5dB ある．これは，実験では導体は Cu，誘電体はテフロンでメーカー
のカタログから tan＝0.001 であるのに対し，シミュレーションでは完全導体(PEC)，誘電
体の tan＝0 として解析しているため，導体損および誘電体損があるのも一因である．し
かし，最大利得の変化には同じような傾向が得られている．計算は Keysight Technologies
社の ADS を使用している． 
図 5-16 は無給電素子の高さ h に関する測定値のリターンロス S11 とその最小リターン
ロスにおける周波数 f1を示す．図 5-16 に示すように測定では同相給電のリターンロス S11
は－10dB 以下になっており良い反射特性を示している．また，最小リターンロスの周波
数は 5.82GHz から 5.98GHz まで変化している． 
図 5-17 も同じく無給電素子の高さ h に関する測定値のリターンロス S22 とその最小リ
ターンロスにおける周波数 f2 を示す．図 5-17 でも同じく測定では逆相給電のリターンロ
ス S22は－10dB 以下になっており良い反射特性を示している．また，最小リターンロスの
周波数は 5.64GHz から 5.98GHz まで変化している． 
図 5-15 シミュレーションと実験の最大利得の変化 
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図 5-16 測定値の S11と h に関する最小リターンロスにおける周波数 f1 
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図 5-17 測定値の S22と h に関する最小リターンロスにおける周波数 f2 
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5.5 むすび 
電磁界シミュレーションにおいて，マジック T を用いて構成したマイクロストリップ
アレーアンテナに無給電素子を装荷することにより同相/逆相給電ともに約 2dB の利得向
上がみられた．このとき無給電素子の高さ h=0/2 で，無給電素子間隔 d はマイクロスト
リップアンテナ素子の間隔と同じ 0.80である．中心周波数は 5.8GHz で設計している． 
また，電磁界シミュレーションにおける解析で，無給電素子間隔 d を 0.80に固定した
とき，同相給電では，無給電素子の高さが 0.50 のとき最大利得を示し，逆相給電では，
0.60のとき最大利得を示していることがわかった． 
実験でも同じ傾向がある．すなわち，同じく無給電素子間隔を 0.80 に固定したとき，
同相給電では無給電素子の高さが 0.550 のとき最大利得を示し，逆相給電では，0.60 の
とき最大利得を示している． 
したがって，無給電素子間隔を 0.80に固定したとき，同相給電では，無給電素子の高
さはほぼ h=0.50 で最大利得を示す．また，逆相給電では無給電素子の高さは h=0.60 で
最大利得を示す．このとき，アンテナ素子間隔は 0.80である． 
実験において，同相給電で最大利得を示すとき，すなわち無給電素子の高さ h=0.550の
ときのリターンロス S11は－26.7dB で，そのときの周波数は 5.82GHz と設計周波数 5.8GHz
に近い値になっている．逆相給電で最大利得を示すとき，すなわち無給電素子の高さ
h=0.60 のときのリターンロス S22 は－23.7dB で，そのときの周波数は 5.82GHz とこれも
設計周波数 5.8GHz に近い値になっている．したがって，提案する無給電素子装荷のアン
テナが同相給電/逆相給電において，最大利得を示すときには，よい反射特性を示してい
ることが確認できた． 
さらに，無給電素子の間隔 d を 0.80，高さを 0.50一定にして，4 つの正方形の無給電
素子の一辺の長さを同時に変えて解析した結果，同相給電では，無給電素子の一辺の長さ
が 1 素子 MSA（マイクロストリップアンテナ）の一辺の長さの 1.0 倍，逆相給電では 1.1
倍のとき，提案の無給電素子装荷のアンテナが最大利得を示すことがわかった．このとき，
リターンロスが最小となる周波数は，同相給電，逆相給電でそれぞれ 5.83GHz，5.84GHz
であり設計周波数 5.8GHz に近い値になっている． 
また，無給電素子間隔およびアンテナ素子間隔がともに 0.80 で，無給電素子の高さ
h=0.50のとき，無給電素子の xy 平面上の位置と平面アレーアンテナのパッチアンテナの
xy 平面上の位置が同じ位置にあるところから無給電素子を装荷した基板が水平方向に
5mm 以内で位置ずれしたとしても，利得及及びリターンロスにほとんど影響がないこと
を解析により確認した． 
79 
 
第 6 章 結論 
 
 本論文では両平面回路技術というマイクロ波複合技術を活用することにより，E 面，H 面
の両面に対して，受信波のずれに対して特性が劣化しない高性能で高機能な広角指向性レ
クテナの研究を行った．このことにより，このレクテナが無線電力伝送や電磁波エネルギー
ハーベスティングの発展に寄与することの期待を込めて研究した．以下に第 2 章から第 5 章
までの研究成果を要約する． 
第 2 章では広角指向性レクテナの骨子となる基本原理について述べ，マイクロストリッ
プアレーアンテナとマイクロストリップ T 型マジック T を一体化した新しい E 面広角指向
性レクテナを提案し，その特性について詳細に検討した．本レクテナは，電波を二つのアン
テナで受信し，受信波の同相成分と逆相成分を二つのダイオードでそれぞれ直流に変換す
るものである．本構成は，二つのアンテナ素子を用いることでアンテナ利得を向上させると
ともに，同相・逆相成分を別々に整流することにより通常のアレーアンテナで生じる受信位
相差に伴う利得の低下を防ぐことができる．また，構造的には両平面回路技術を用いること
でマジック T とアンテナを非常にコンパクトに一体化することができる． 
 二つのダイオードで整流した直流出力を合成する方法としてダイオードを並列接続する
方法と直列接続する方法があり，これらの接続方法についてその特性を試作レクテナによ
り詳細に評価した．その結果，1 素子のマイクロストリップアンテナに比べて 2 素子のマイ
クロストリップアレーアンテナのほうが高い利得を実現するとともに，二つのダイオード
を並列接続した場合には半値角 77°，直列接続時では 66°という広い受信角度に対して良好
な RF-DC 変換特性が得られることを確認した． 
第 3 章では同相/逆相給電アンテナを用いた H 面広角指向性レクテナについて提案した．
E 面と直交する H 面の広角指向性を実現するため，スロット T 型マジック T を用いた．こ
れはスロット T 分岐とマイクロストリップ線路－スロット線路 T 分岐を組み合わせたもの
で，二つのダイオードを並列接続および直列接続した場合，半値角はそれぞれ 22°，57°と
いう広い角度が得られた．さらに，広角な特性にするため H 面逆相給電の利得向上を図り，
給電回路の特性改善を行った．マイクロストリップ線路のインピーダンスの設計変更を行
い，スロット T 分岐の線路幅を狭くすることにより，スロット線路からの放射損失を抑制
した．また，アンテナ素子間隔を E 面広角指向性レクテナのときの 0.80に比べて，0.950
と広げた結果，約 2.3dB の利得向上が見られた．この結果に基づいてレクテナを試作し，受
信角度依存性を測定した結果，半値角は並列及び直列接続でそれぞれ 86 度そして 105 度と
なることを確認した．特性改善前に比較すると並列接続では 64 度，直列接続では 48 度，半
値角が広角になり，より良い特性が得られた．この H 面広角指向性レクテナと第 2 章の E
面広角指向性レクテナを一体化することにより，2 次元の広角指向性レクテナ実現の可能性
がでてくる． 
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 第 4 章では二種類のマジック T を用いた同相/逆相 3 給電アレーアンテナを提案した．本
章では E 面と H 面の両方で 3 つの異なる放射パターンを得る新しい広角指向性レクテナ向
けの 3 給電アンテナを提案している．このアンテナは広角指向性レクテナのほかに 2 次元
のモノパルス到来角推定アンテナ及びビームステアリングアンテナなど広汎に応用される．
この提案するアンテナの特性についてシミュレーションで検討した．ここで，E 面と H 面
において 2 次元の広角指向性を実現するのに，2 種類のマジック T が重要な働きをしてい
る．一つはマイクロストリップ T 型マジック T で，もう一つはスロット T 型マジック T で
ある．マイクロストリップ T 型マジック T は E 面広角指向性，スロット T 型マジック T は
H 面広角指向性の実現に寄与している． 
 シミュレーションの結果，この同相/逆相 3 給電アンテナのリターンロスはいずれの給電
点においても設計周波数 5.8GHz 付近で－10dB を下回っており，よい特性を示している．
アイソレーションは 5.8GHz 付近で 3 つの給電点の間で－30dB 以下を得ている． 
 放射パターンはポート 1 から給電したとき，E 面，H 面とも，正面方向 ＝0°で，13.5dBi
とピークの利得を示している．ポート 2 から給電したときは E 面において，正面方向 ＝
0°でヌルとなり，ピークは二つに分かれ双峰性を示している．ポート 3 から給電したときは
H 面において，正面方向 ＝0°でヌルとなり，同じくピークは二つに分かれ双峰性を示して
いる．ポート 2 から給電したときのピークは 12.5dBi，ポート 3 から給電したときのピーク
は 10.8dBi である． 
 第 5 章では E 面広角指向性 2 給電アンテナに無給電素子を装荷したときの利得向上につ
いて検討した．無給電素子を装荷したときはしないときに比べて同相給電，逆相給電とも
2dBの向上が見られた．また，同相/逆相給電とも無給電素子の高さを0.50一定にしたとき，
無給電素子間隔はアンテナの素子間隔と同じ 0.80のときに最大利得を示す．次に無給電素
子の素子間隔を 0.80一定にしたとき，同相給電では無給電素子の高さはほぼ 0.50，逆相給
電のときには無給電素子の高さは 0.60でそれぞれ最大利得を示すことがわかった． 
以上，電磁界の波動信号処理技術およびデバイスを使った整流回路を一体化するマイク
ロ波複合技術を活用することにより，レクテナの広角指向性の機能に焦点を当てて，メイン
ビームの正面方向からのずれに対しても特性が劣化しにくいレクテナの提案を行い，詳細
な検討を行った．この広角指向性レクテナは，国内外で研究しているところは少なく新規性
に富むものである．近年，センサをワイヤレスでつなぐワイヤレスセンサネットワークが普
及しはじめ，センサのバッテリーレス化に向けて空間に分布する電磁波を回収して直流電
力に変換する電磁波エネルギーハーベスティングが注目を集めている．とくに，この電磁波
エネルギーハーベスティングの分野で広角指向性レクテナは有益である． 
今後，この広角指向性レクテナが低電力密度下での高効率化，広帯域化，小型化・薄型化
の研究と相俟って進展していくことが期待される． 
そして，将来，アンテナ工学，マイクロ波工学及びデバイス工学を融合した高性能で高機
能なレクテナが安全で豊かな社会の発展の一翼を担うことになれば幸甚の至りである． 
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付録 A 
アンテナ及びレクテナの測定 
A1. 比較法による直線偏波アンテナの利得測定 
｜S21｜ref
AMP
標準ホーンアンテナ
(ETS Model 3115)
(10.2dBi@5.8GHz)
送信アンテナ
Port1 Port2
ネットワークアナライザ
(HP8510C)
GS Gref
r
 
 
図 A-1 利得標準アンテナを対向させる場合(THRU 校正) 
｜S21｜AUT
AMP
送信アンテナ
Port1 Port2
ネットワークアナライザ
(HP8510C)
GS GAUT
AUT
r
 
 
図 A-2 AUT を対向させる場合 
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図 A-1 で送信アンテナのインピーダンス整合は完全にとれており，標準ホーンアンテナ
と受信側ポートのインピーダンス整合は完全にとれているものとする．また，送信アンテナ
と標準ホーンアンテナの偏波整合も完全にとっているとする[74]．送信アンテナと標準ホー
ンアンテナの距離が r であり，遠方界条件を満たすとき，フリスの伝達公式より 
(|S21|ref)
2 = (
𝜆0
4𝜋𝑟
)
2
GsGref  (A.1) 
となる．ここで，|S21|refは送信アンテナおよび標準ホーンアンテナから構成される 2ポー
ト回路網の|S21|であり，Grefは標準ホーンアンテナの利得である．また，Gsは送信アンテ
ナの利得であり，0は自由空間波長である． 
次に，図 A-2 に示すように標準ホーンアンテナを AUT に取り替えると 
(|S21|AUT)
2 = (1 − |ΓAUT|
2) (
𝜆0
4𝜋𝑟
)
2
GsGAUT (A.2) 
を得る．このとき AUT の偏波は標準ホーンアンテナと同じ偏波の向きになるように置
く．また，AUT に終端するべき箇所があればターミネータを取り付ける．AUT の反射係
数がΓ𝐴𝑈𝑇であるとき，(1 − |ΓAUT|
2)は AUT における反射効率を表す． 
式(A.2)を式(A.1)で辺々 除して整理すると 
GAUT = Gref
(|S21|AUT)
2
(|S21|ref)
2 MAUT (A.3) 
ここで，MAUT =
1
(1−|ΓAUT|
2
)
である．式(A.3)を dB 表示すると 
(GAUT)dB=(Gref)dB＋(|S21|AUT)dB－(|S21|ref)dB＋(MAUT)dB (A.4) 
となる．GAUTは被測定アンテナ AUT(Antenna Under Test)の利得，Grefは標準アンテナの利得，
MAUTは AUT のポートにおける反射損である． 
Grefは既知，|S21|AUTは測定値，|S21|refは THRU 校正により 0dB である．MAUTは，リターン
ロスが－10dB より小さければ，ほぼ 0dB と近似できる．以下にリターンロス 
RL[dB]＝－20log10|Γ𝐴𝑈𝑇|[dB]と MAUTの関係を表 A-1 に示す．|ΓAUT|は反射係数を表す． 
表 A-1 リターンロス，反射係数，反射損の関係 
RL |ΓAUT| MAUT MAUT[dB]  備 考 
∞ 0.0000 1 0 整合 
40 0.0100 1.0001 0.000434  
30 0.0316 1.001001 0.004345  
20 0.1000 1.010101 0.043648  
10 0.3162 1.111111 0.457575  
6 0.5012 1.33545 1.256276  
3 0.7079 2.00476 3.020624  
0 1.0000   開放または短絡 
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A2. レクテナの受信角度依存性測定 
 
A2.1 電力校正 
図 A-3 から単位面積あたりの受信電力密度𝑃PD[W/m
2]を求める． 
𝑃horn = 𝑃PD×𝐴er,horn =   𝑃PD× [𝐺horn×
𝜆2
4𝜋
]    (A.5) 
ここで，𝐴er,horn[m
2]は標準ホーンアンテナの実効開口面積，𝐺horn[dBi]は標準ホーンア
ンテナの利得，𝑃horn[W]はパワーメータで得られた標準ホーンアンテナの受信電力を表
す．図 A-3 に受信電力密度 0.1[W/m2]にしたときの電力校正の様子を示す． 
A2.2 受信角度依存性の測定 
次に，図 A-3 から求めた受信電力密度を一定にして，図 A-4 のように回転台でを変
えて，DC 出力電圧 Voをデジタルマルチメータで測定し，受信角度依存性を求める．こ
こでは 2 章における E 面広角指向性レクテナの E 面パターンの測定例を示す．レクテナ
の P1，P2 はそれぞれ同相給電点，逆相給電点を表す． 
SG
AMP
（2500MHz～6GHｚ） 標準ホーンアンテナ
(ETS Model 3115)
パワーメータ
103cm
143cm
(0.1 [W/m2])ROHDE & SCHWARZ
SMB 100A
100kHz-20GHz
(-8.4dBm)
Cable Loss
1.9dB
(5.8 GHz  -22.35dBm)
ZCA4040-
2500M6G
The Electro-
Mechanics Co.
送信アンテナ
図 A-3 電力校正 
SG
AMP
マルチメータ103cm
143cm
0.1 [W/m2]
5.8 GHz
-22.35dBm
X
Ｙ
Z
θ
送信アンテナ
E（水平偏波）
f
Vo　[mV]
RL　
P2
P1
図 A-4 レクテナの出力電圧測定 
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A3. アンテナ測定の座標系 
 
図 A-5 に標準的な球面座標系を示す．ここでは，原点にある AUT は図 A-4 におけるレク
テナの受信角度依存性の測定の座標系と同じ位置にあるときを示す．仰角(elevation angle)
は z軸から測定する．方位角f(azimuth angle)は x軸から反時計方向に測定する[75]．このと
き AUT の同相給電点は図 A-4 の P1 と同じ位置にあるとすると AUT の最大放射方向
(Direction of main beam)は z軸になる．図 A-4 のように AUT と偏波整合がとれた送信アンテ
ナをf = 0°と固定し，を変化させる大円断面におけるパターンが主偏波放射パターン
(copolar radiation pattern)である．また，送信アンテナを 90°回転させた場合のパターンが，交
さ偏波放射パターン(cross-polar radiation pattern)になる． 
上の座標系で，xz平面を考えると E 面パターンが得られ，yz平面を考えると H 面パター
ンが得られる[76]． 
f

Principal
Plane cuts
= 90°
f = 90°
= 90°
f = 270°
Y
X
= 90°
f = 0°
Z
= 0°
= 180°
Azimuth
 angle
Elevation angle
Radius vector
E
Ef
Conical cut
Great circle cut
Direction of
main beam
(if any)
AUT D
ir
ec
ti
o
n
(
 ,
 f
)
P1
 
 
図 A-5 アンテナ測定座標系 
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付録Ｂ 
レクテナ用アンテナの設計 
B1. E 面広角指向性レクテナ用アンテナの寸法 
 
図 B-1 において， 
アンテナ素子間隔は 0.80（41.4mm)とした． 
 
 
 
図 B-1 E 面広角指向性レクテナ用アンテナの寸法（表面） 
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図 B-2 において， 
ఒೞ
ఒబ ൌ ට
ଶ
ఌೝାଵ から
ఒೞ
ସ ൌ 10.3mm とした． 
ここで，0は自由空間での 1 波長の長さ，sはスロット線路での 1 波長，rは誘電体の
比誘電率である[77]． 
 
 
 
 
 
 
Slit
Slit
0.
6
0.
6 Via
Via
0.
210.3 10.3
41.4
表面のマイクロストリップ線路
Unit:mm
y
zx
 
図 B-2 E 面広角指向性レクテナ用アンテナの寸法（裏面） 
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B2. E 面広角指向性レクテナ用アンテナの給電回路 
 
 
 
 
図 B-3 において，s は，スロット線路での 1 波長の長さ，m はマイクロストリップ線路
での 1 波長の長さを表す． 
アンテナ素子に接続しているマイクロストリップ線路と Port1に接続しているマイクロス
トリップ線路の間隔はs/2 にとっており，スロット線路のインピーダンスに関係なくしてい
る． 
 
 
 
 
図 B-3 E 面広角指向性レクテナ用アンテナの給電回路の設計 
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B3. マイクロストリップアンテナ素子の寸法 
 
 
 
 
 
 
 
Unit:mm
16.9
2
7.9
0.7
 
 
図 B-4 マイクロストリップアンテナ素子の寸法 
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B4. H 面広角指向性レクテナ用アンテナの寸法 
 
 
ここで，アンテナ素子間隔ｄ＝0.950(49.1mm)，ఒೞସ ൌ 10.3mm とした．スロット線路幅は
0.2mm である．4 つのアンテナ素子は基板の中央に配置した． 
 
 
 
 
 
 
 
140
12
0
Port1
Port2
λ
s/
4
9.
77
C2
C C
λs/2
λs/4
d
d
16.9
16
.9
3
9.
7 9.
5
10
y
z x
図 B-5 改良した H 面広角指向性レクテナ用アンテナの寸法（表面） 
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ここで，スロット線路幅は 0.2mm とした． 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
0.
6
0.
2 10
.3
 
図 B-6 改良した H 面広角指向性レクテナ用アンテナの寸法（裏面） 
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B5. H 面広角指向性レクテナ用アンテナの給電回路 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
Port1
（150 ）
Port2
(200 )
C2
C C
50
10071
150
87
y
z x
 
図 B-7 改良した H 面広角指向性レクテナ用アンテナの給電回路の設計 
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B6. レクテナ用の E 面及び H 面 2 次元広角指向性アンテナの寸法 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
16
.9
2.
4
9.
5
9.
5
 
図 B-8 レクテナ用の E 面及び H 面 2 次元広角指向性アンテナの寸法(表面) 
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図 B-9 レクテナ用の E 面及び H 面 2 次元広角指向性アンテナの寸法(裏面) 
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B7. レクテナ用の E 面及び H 面 2 次元広角指向性アンテナの 
給電回路 
 
 
 
図 B-10 で，Port1，Port2，Port3 のインピーダンスは 50とした．インイーダンス変成器
の幅は 0.2mm にした． 
 
Port 1
Port 2
Port 3
y
z x
Impedance Transformer
A A
A´
z
y
x
A´
100
5071
100
50
 
 
図 B-10 レクテナ用の E 面及び H 面 2 次元広角指向性アンテナの給電回路の設計 
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付録Ｃ 
シングルシャント整流回路を用いたレクテナ 
シングルシャント整流回路を用いたレクテナを図 C-1 に示す[78]． 
１つのダイオード，アンテナ, g/4 線路，DC カットのためのキャパシタ C0，平滑コンデン
サ CL, 負荷抵抗 RLにより構成されている．無損失の伝送線路で，ダイオードが理想的なダ
イオード特性を示す場合に，この整流回路の効率は 100％となることを以下に説明する． 
図 C-1 において，ダイオードの点 P から右側に距離 l の点において，負荷側をみた入力イ
ンピーダンス Zin(l)は 
Zin(l)＝Z0௓ಽା௝௓బ୲ୟ୬ሺఉ௟ሻ௓బା௝௓ಽ୲ୟ୬ሺఉ௟ሻ 
で与えられる[79].ここで，Z0 は分布定数線路の特性インピーダンス，ZL は平滑コンデンサ
CLと負荷抵抗 RLの合成インピーダンスで，ZL＝
ଵ
భ
ೃಽା௝ఠ஼ಽ
となる． 
CL が十分大きいと ZL → 0 となる．この線路が無損失の場合，伝搬定数γ＝jβとなる．
βは位相定数で 2π/g である．g は線路における 1 波長の長さである．また，入力電磁波
の角周波数をとする． 
l＝g/4 のとき 
tan ቆߚ ߣ௚4 ቇ ൌ ൝
0				൫偶高調波൯
∞			൫奇高調波൯	 
すなわちダイオードから負荷側をみたとき入力インピーダンス Zin(
ఒ೒
ସ )は次のようになる. 
Zin(
ఒ೒
ସ )＝Z0
௓ಽା௝௓బ୲ୟ୬൬ఉഊ೒ర ൰
௓బା௝௓ಽ୲ୟ୬൬ఉഊ೒ర ൰
 
 
Vs
Rs
入力電磁波(
I1 I2
ID
C0
CL RL
ILP g/ 4 線路
アンテナ
DCI1_peak=I0 I2 = |I1| IL
ID_peak=2I0
VD_peak=2VL
VL
ZL
0 t
t
ttt
0
00
VL
I0
Z0
図 C-1 シングルシャント整流回路を用いたレクテナ 
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偶高調波のとき，CLが十分大きいとすると 
Zin (
ఒ೒
ସ ) = ZL → 0 
奇高調波のとき，CLが十分大きいとすると 
tan ቀߚ ఒ೒ସ ቁで Zin(l)＝Z0
௓ಽା௝௓బ୲ୟ୬൬ఉഊ೒ర ൰
௓బା௝௓ಽ୲ୟ୬൬ఉഊ೒ర ൰
の分子，分母をわって，Zin(l)＝௓బ
మ
௓ಽ → ∞ 
したがって，ダイオードから負荷側をみた入力インピーダンス Zin(
ఒ೒
ସ )は 
偶高調波では短絡， 
奇高調波では開放 
となる． 
平滑コンデンサ CLにより負荷 RLに流れる電流 ILは直流電流となる． 
図 C-1 でダイオードの左側を流れる電流 I1(t)はキャパシタ C0 を通過した入力電流であるこ
とから以下の式で表わされる． 
I1(t)=I0sinωt 
ここで，t は時間，I0は入力電磁波の電流の振幅を表す．ωは入力電磁波の基本波の角周波
数である．理想的なダイオードは 0<ωt<πにおいて OFF（開放）になり，ID(t)＝0 とな
る．π<ωt<2πにおいてダイオードは ON（短絡）になる． 
図 C-1 の点 P においてキルヒホッフの電流に関する法則から 
I1(t)+ID(t)=I2(t)･･･････（C.1） 
ただし，電流の向きは図 C-1 の矢印の向きとする． 
0<ωt<πでダイオード OFF のとき 
I2(t)= I1(t)=I0sinωt >0    (0<ωt<π) 
ID(t)=0            (0<ωt<π) 
ここで，I2(t)は上記の入力インピーダンス Zin(
ఒ೒
ସ )の考え方から偶高調波のみであるため 
I2(ωt+π)= I2(ωt) 
となる． 
π<ωt<2πでダイオード ON のとき 
I2(t)= －I0sinωt >0   (π<ωt<2π) 
ID(t)= －2I0sinωt >0  (π<ωt<2π) 
したがって，I2(t)はピーク値が I0の全波整流波形となり以下の式で表わされる. 
I2(t)= |I1(t)|= I0|sinωt|                     (0<ωt<2π) 
理想的なダイオードに流れる電流は式(C.1)により 
ID(t)=I2(t)－I1(t)= |I1(t)|－I1(t)= I0|sinωt|－I0sinωt    (0<ωt<2π) 
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すなわち，理想的なダイオードを流れる電流 ID(t)はピーク値 2I0の半波整流波形となる[80]. 
負荷電流 ILの大きさは I2(t)の平均値であるため， 
IL= (I2) av = 
ଶ
் ׬ ܫ଴หsinωݐห݀ݐ
೅
మ଴  = 
ଶ
గI0･････ (C.2) 
次に各部の電圧について述べる. 
理想的なダイオードにかかる電圧 V D (t)はダイオードが ON の間は 0 であるから 
V D (t)=0         (π<ωt<2π) 
となる．ここで，ダイオードにかかる電圧は DC 成分と奇高調波成分のみであるから 
V D (t)=2(V D(t)) av    (0<ωt<π) 
と表わされる. 
ここで，V D(t) の平均値の(V D (t)) av はダイオードにかかる平均電圧であり DC 負荷電圧 VL
と等しくしなければならないので，V D (t)=2VL  (0<ωt<π)の方形波となる． 
この方形波 V D(t)の基本周波数成分は以下のフーリエ級数展開により求められる[80]． 
V D =	2VL (ଵ	ଶ	+	2ߨ 	ݏ݅݊߱ݐ⋯⋯⋯) 
したがって，Vs= I0RS+ (V D)RF =I0RS+	ସ௏ಽగ ･･･････ (C.3) 
と表わせる.ここで，図 C-1 に示すように，Vs は電源電圧，RSは電源に直列に接続された抵
抗である．また，(V D )RFは V D (t)の入力電磁波の基本周波数成分を表す． 
次に式(C.3)に式(C.2)を代入して 
VL=	గସ ௦ܸ െ
గమ
଼ ܴ௦ܫ௅ 
となる．上式は整流回路が	గସ ௦ܸ	の DC 電圧源と
గమ
଼ ܴ௦の内部抵抗をもつ DC 等価回路とみな
される[44].(図 C-2) 
 
 
図 C-2  DC 等価回路 
ߨ
4 ௦ܸ 
ߨଶ
8 ܴ௦ 
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図 C-2 において，負荷抵抗 RLが内部抵抗
గమ
଼ ܴ௦に等しいとき出力電力は最大になる．この
ときの出力電圧 VLは DC 電圧源
గ
ସ ௦ܸの半分の
గ
଼ ௦ܸとなる. 
よって，最大出力負荷電力(PL)maxは以下のようになる[44]． 
(PL) max = 
ሺ௏ಽሻమ
ோಽ 	=	
ቀഏఴ௏ೞቁ
మ
ഏమ
ఴ ோೞ
	= ௏ೄమ଼ோೞ･･････ (C.4) 
一方，図 C-1 において，Vs は開放アンテナ端子に出力される RF 電圧の振幅のピークを表
し，Rs はアンテナの放射抵抗を表す．アンテナのインピーダンスと負荷のインピーダンス
が整合しているとき，アンテナの受信最大有効電力(PRF) maxは 
(PRF) max =	
ቆܸܵඥ2ቇ
2
4ܴܵ  = 
௏ೄమ
଼ோೞ･････････････ (C.5) 
となる[80]． 
したがって，整流回路の RF-DC 変換効率は式(C.4)と式(C.5)から 
= ሺ௉ಽሻ೘ೌೣሺ௉ೃಷሻ೘ೌೣ = 100%･･････････ (C.6) 
となる. 
このように，シングルシャント型レクテナは非線形素子であるダイオードから発生する
高調波成分のうち偶高調波成分を通し，奇高調波成分を遮断することで全波整流を実現し
ている．したがって，整流回路を理想的なダイオードで，g/4 線路が無損失としたとき 1 つ
のダイオードで 100％の RF-DC 変換効率を理論上得ることができる[80]． 
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